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Introduzione
Nell'ultimo decennio il campo della sensoristica integrata ha registrato un sen-
sibile sviluppo tecnologico motivato dalla crescente richiesta da parte del mer-
cato di sistemi elettronici in grado di interfacciarsi con il mondo ﬁsico allo
scopo di acquisire informazioni da esso provenienti; i segnali provenienti dal
sensore devono essere letti da una opportuna interfaccia elettronica allo scopo
di essere convertiti in una tensione che possa essere eﬃcacemente digitalizza-
ta dal convertitore analogico-digitale posto a valle dell'interfaccia stessa. Le
caratteristiche dell'intefaccia di lettura dipendono dalla particolare tipologia
di sensore e, in molti casi, l'interfaccia deve poter essere in grado di stimo-
lare opportunamente il sensore in modo da convertire la grandezza sensibile
in una tensione che possa essere letta ed ampliﬁcata da un ampliﬁcatore da
strumentazione.
Il lavoro sperimentale, svolto presso il laboratorio di tecnologie microelet-
troniche del Dipartimento di Ingegneria dell'Informazione dell'Università di
Pisa e descritto nella presente tesi, ha visto la progettazione di un ampliﬁcato-
re da strumentazione CMOS da inserire in un dispositivo integrato versatile,
progettato allo scopo di interfacciarsi con una vasta gamma di sensori, con par-
ticolare attenzione ai sensori di specie chimiche. Il circuito è stato progettato
con riferimento al processo UMC Mixed-Signal/RFCMOS 0.18 µm.
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Introduzione
La tesi risulta organizzata come segue:
 Nel Capitolo 1 verranno presentati alcuni esempi di applicazione di sen-
sori resistivi ed impedenziometrici. Verranno messe in luce le diﬀerenze
che intercorrono fra le interfacce necessarie alla lettura di queste tipologie
di sensori e le possibilità oﬀerte da un ampliﬁcatore da strumentazione
chopper nell'ottica di realizzare una interfaccia di lettura versatile che
permetta la lettura della più vasta gamma di sensori possibili. Il capito-
lo viene chiuso introducendo brevemente il sistema complessivo proposto
come interfaccia versatile.
 Nel Capitolo 2 dopo una breve introduzione sulle speciﬁche comuni che
un ampliﬁcatore da strumentazione deve soddisfare, vengono prestate
alcune topologie classiche per questa tipologia di circuiti. Tali topologie
vengono discusse alla luce delle speciﬁche introdotte nel capitolo 1 e ne
vengono messe in luce le limitazioni per le quali esse non sono risultate
idonee all'implementazione nel sistema. Il capitolo si conclude con una
introduzione alla topologia originale proposta.
 Nel Capitolo 3 viene analizzato l'ampliﬁcatore da strumentazione pro-
gettato. Ad una prima fase di analisi, necessaria a comprendere nel det-
taglio il funzionamento dell'architettura scelta e a ricavare le cause alla
base di alcuni limiti evidenziati da misure eﬀettuate sulla precedente
realizzazione del chip, segue una descrizione delle modiﬁche topologiche
apportate al circuito allo scopo di migliorarne le prestazioni; tali modi-
ﬁche verranno inizialmente presentate in un'ottica generale, avvalendosi
di alcuni esempi tratti dalla letteratura, e successivamente sarà descritta
la loro implementazione all'interno dell'ampliﬁcatore da strumentazione.
IX
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 Nel Capitolo 4 vegono presentati i risultati delle simulazioni eﬀettuate
sul circuito al ﬁne di veriﬁcarne le prestazioni attese e il layout di alcuni
dei blocchi circuitali realizzati.
Nelle conclusioni vengono riepilogate le caratteristiche salienti del sistema
progettato e ne vengono tracciati alcuni possibili sviluppi futuri.
X
Capitolo 1
Applicazioni e tecniche per
l'impedenziometria
Molte applicazioni emergenti nel campo della lettura di sensori, come ad esem-
pio la caratterizzazione di specie biologiche [1.1] e la lettura di sensori elettro-
chimici, richiedono sistemi che consentano l'acquisizione e la demodulazione di
segnali AC.
In aggiunta alle tecniche consolidate per la lettura di sensori resistivi, di cui
i termistori e gli strain gauges sono due degli esempi più noti, sono state per-
tanto sviluppate metodologie e interfacce elettroniche che hanno reso possibile
la misura di impedenza necessaria al ﬁne di caratterizzare queste innovative
tipologie di sensori.
Nel corso del capitolo, dopo aver richiamato alcune delle realizzazioni di
sensori resistivi frequentemente presenti in letteratura e le relative interfacce di
stimolo e lettura, verranno presentati alcuni esempi di sensore che necessitano
di una caratterizzazione di tipo impedenziometrico e saranno messe in luce
problematiche inerenti a questa particolare tipologia di misura, con l'obiettivo
1
Capitolo 1 Applicazioni e tecniche per l'impedenziometria
di delineare quali siano le speciﬁche comuni con le quali si debba confrontare
il progettista del sistema analogico di lettura.
1.1 Sensori resistivi
I sensori resistivi rispondono ad una variazione della grandezza ﬁsica di inte-
resse con una variazione di resistenza, pertanto le tecniche che vengono tipica-
mente implementate per la lettura di questa categoria di sensori sono analoghe
a quelle usate nelle semplici misure di resistenza.
A seconda della particolare grandezza ﬁsica che è interesse misurare, occorre
ricorrere ad una diﬀerente tipologia di sensore; vengono nel seguito richiamati
i principi ﬁsici di funzionamento di alcune categorie di sensori resistivi e le
interfacce di lettura comunemente utilizzate.
1.1.1 Estensimetri
Una prima categoria di sensori resistivi che trova impiego in molti campi di
applicazione, tra cui la misura della deformazione in elementi strutturali, è
costituita dagli estensimetri (strain gauges).
Figura 1.1: Estensimetro
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Gli estensimetri sfruttano la dipendenza della resistenza di un conduttore
dalle caratteristiche geometriche del conduttore stesso; grazie ad un preciso
layout del sensore, è possibile ottenere una dipendenza della resistenza equi-
valente del sistema unicamente dalla deformazione lungo un asse prefenziale
(asse orizzontale in ﬁgura 1.1).
L'espressione della resistenza in funzione dello strain S1applicato lungo
l'asse di sensibilità, nel caso in cui le deformazioni geometriche risultanti siano
suﬃcientemente piccole, è data da
R = R0 (1 +GS1)
dove il coeﬃcienteG è denominato fattore di gauge e determina la sensibilità
del sensore; tipicamente il fattore di gauge assume valori prossimi a 2 per i
metalli.
Utilizzando estensimetri a semiconduttore è possibile ottenere valori del
fattore di gauge ﬁno ad un ordine di grandezza maggiori; nella scelta del tipo
di estensimetro da utilizzare nella particolare applicazione è opportuno tenere
presente che la soluzione a semiconduttore presenta alcune sostanziali diﬀe-
renze, tra le quali una maggiore sensibilità alla temperatura del fattore di
gauge, una dipendenza dalla particolare orientazione del cristallo e una mas-
sima deformazione applicabile inferiore di un ordine di grandezza rispetto agli
estensimetri metallici.
1.1.2 Sensori di temperatura resistivi
Questa particolare classe di sensori trasduce una variazione di temperatura
in una variazione di resistenza. La legge che lega le due grandezze, tipica-
3
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Figura 1.2: Sensori RTD e NTC
mente non lineare, viene linearizzata nell'intorno di una data temperatura di
riferimento T0, come
R = R (T0) (1 + α (T − T0))
dove il coeﬃciente di proporzionalità α, detto temperature coeﬃcient of resi-
stor (TCR) , risulta dipendente esclusivamente dal materiale utilizzato per la
fabbricazione del resistore e non dalla sua geometria. I sensori di temperatura
resistivi più comuni risultano essere i sensori a conduttore metallico (RTD) e
i termistori.
I primi sono realizzati mediante un ﬁlamento metallico, tipicamente platino,
presentano valori tipici per il TCR dell'ordine di 10−3°C−1 [1.2] e sono carat-
terizzati da una legge resistenza-temperatura quasi lineare e stabile nel tempo.
I termistori utilizzati come sensori di temperatura, detti negative temperature
coeﬃcient (NTC), presentano valori del TCR di un ordine di grandezza mag-
giore rispetto agli RTD e risultano perciò maggiormente sensibili. Ottenuti
4
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mediante sinterizzazione di ossidi metallici, quali ad esempio rame, nichel e
cobalto, sono caratterizzati da un comportamento fortemente non lineare che
viene comunemenete descritto da leggi empiriche. Una delle leggi empiriche
che vengono riportate in letteratura è la legge di Stenhart e Hart, data dalla
relazione:
1
T
= a+ b ln (R) + c ln3 (R)
Essa garantisce una maggiore accuratezza rispetto alla relazione esponenziale
tipicamente utilizzata . Alcune curve di esempio che evidenziano le diﬀerenze
tra le due tipologie di sensore appena discusse vengono riportate in ﬁgura (1.2).
1.1.3 Interfacce di lettura per sensori resistivi
La lettura di sensori resistivi può in alcuni casi richiedere l'utilizzo di inter-
facce dedicate che riescano a soddisfare le particolari speciﬁche richieste; tut-
tavia spesso vengono impiegate topologie circuitali standard per la lettura di
resistenza.
Figura 1.3: Ponte di Wheatstone per la lettura di un estensimetro
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Un primo esempio è costituito dal ponte di Wheatstone: la variazione di re-
sistenza viene tradotta dall'interfaccia in una tensione di uscita Vu. Ricavando
il valore di tale uscita per il circuito in ﬁg (1.3), indicando la dipendenza della
resistenza dalla quantità incognita x come R(x) = R0 + ∆R (x) , si ottiene
Vu = Vb
∆R (x)
2 (2R0 + ∆R (x))
Sotto le ipotesi di piccole variazioni della quantità di interesse, ovvero consi-
derando ∆R (x) R0, la precedente relazione diviene
Vu ∼= ∆R (x)
4R0
Vb
e si ottiene dunque una dipendenza lineare della tensione di uscita dalla varia-
zione della quantità ﬁsica di interesse.
Un problema aggiuntivo è costituito dalla dipendenza della resistenza da
altre grandezze oltre a quella che è di speciﬁco interesse misurare: negli strain
gauges si osserva ad esempio una dipendenza della resistenza dalla tempera-
tura, oltre che dalla deformazione. Per ovviare agli errori sulla misura corre-
lati a tale tipo di dipendenza, vengono presentate in letteratura [1.2] alcune
modiﬁche alla topologia appena descritta.
Figura 1.4: Metodo a corrente impressa
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Nel caso in cui sia necessario misurare ampie variazioni sul valore della
resistenza è preferibile ricorrere alla tecnica di lettura nota come metodo a
corrente impressa, in cui il sensore viene polarizzato da una corrente costante
(ﬁg 1.4). La tensione ai capi del resistore è data da
Vu = IbiasR0 + ∆R (x) Ibias
Si osserva come in uscita sia presente anche una componente proporzionale
alla resistenza in assenza di variazione: tale componente porta in uscita le
variazioni di R0 e della corrente di polarizzazione dovute alla temperatura e al
processo, che si traducono in un errore sulla misura.
1.2 Sensori Impedenziometrici
Una classe importante di sensori, ampiamente impiegata nel monitoraggio am-
bientale e nella misura di grandezze biologiche, è costituita dai sensori di
specie chimiche. Essi trasducono una grandezza chimica, quale ad esempio
una concentrazione di una particolare specie, in un segnale elettrico. In molti
casi, la lettura di questi sensori si traduce in una lettura di impedenza.
A diﬀerenza dei casi precedentemente discussi risulta dunque necessario ri-
correre a stimoli sinusoidali e ad interfacce di lettura che consentano di estrarre
sia la parte reale che quella immaginaria dell'impedenza, al ﬁne di determinare
la quantità di interesse rilevata dal sensore stesso.
Nel seguito del paragrafo verranno riportate due applicazioni che richiedono
questo tipo di misura e una interfaccia tipicamente utilizzata per la lettura.
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1.2.1 Bioimpedenziometria
La bioimpedenziometria sfrutta la dipendenza delle caratteristiche elettriche di
un particolare tessuto biologico dalla concentrazione di alcune specie chimiche
o ﬂudi all'interno del tessuto stesso. Tipicamente le misure di bioimpedenzo-
metria vengono messe in atto facendo scorrere nel tessuto una debole corrente,
dell'ordine di qualche centinaio di µA , iniettata attraverso degli elettrodi
opportunemente collocati.
Variando la frequenza della sorgente nella banda di interesse, che per queste
applicazioni può estendersi da 10 Hz ﬁno a pochi MHz, è possibile andare a
rappresentare lo spettro dell'impedenza equivalente del tessuto misurando la
diﬀerenza di potenziale presente tra due elettrodi, in uno schema di misura a
quattro contatti [1.3].
Figura 1.5: Circuito equivalente e esempio di misura
Un esempio di applicazione presente in letteratura è la misura della quan-
tità d'acqua presente in un dato tessuto al ﬁne di determinare lo stato di
8
Capitolo 1 Applicazioni e tecniche per l'impedenziometria
idratazione di un atleta in condizioni di sforzo [1.4]. In questo particolare caso
la dipendenza dell'impedenza equivalente del tessuto dalla frequenza è data
dalla membrana cellulare, che presenta un comportamento capacitivo, men-
tre l'acqua presente all'interno e all'esterno della cellula può essere modellata
come una resistenza; ne risulta un circuito equivalente come quello in ﬁgura
(1.5), i cui parametri possono essere determinati al ﬁne di ricavare le quantità
speciﬁche di interesse, quali ad esempio i volumi di ﬂuido extra e intracellulare.
1.2.2 Molecularly Imprinted Polymers
Le tecniche di imprinting molecolare vengono tipicamente utilizzate per la sin-
tesi di recettori chimici artiﬁciali con speciﬁche caratteristiche di selettività
verso una determinata molecola analita, noti come Molecularly Imprinted Po-
lymers (MIPs); tali polimeri, essendo in grado di replicare in maniera fedele
il comportamento dei recettori presenti in natura, quali anticorpi e recettori
presenti nel corpo umano, possono essere impiegati in molte applicazioni nelle
quali sia necessario il sensing di specie chimiche.
Figura 1.6: Processo di formazione dei MIPs
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Il processo di formazione dei MIPs (ﬁgura 1.6 ) si svolge attraverso tre fasi
distinte: in primo luogo, vengono scelti i monomeri sulla base della molecola
chimica che è di interesse rilevare, detta molecolamodello, e viene avviata una
prima reazione che porta alla formazione dei legami. Successivamente, attra-
verso una reazione con monomeri aggiuntivi della stessa specie, viene stabilita
una reazione di polimerizzazione. Una volta formatasi la catena polimerica, la
molecola modello viene rimossa tramite un attacco, lasciando dei siti di legame
che risulteranno in grado di catturare in maniera selettiva l'analita di interes-
se. Il sensing di specie chimiche basato sui MIPs presenta vantaggi rispetto ad
altre tecniche presenti in letteratura [1.5] in termini di selettività, robustezza
e costo del processo di sintesi.
Una volta formato il MIP, esso può essere impiegato per il sensing dell'a-
nalita di interesse: la presenza o meno dei tala analita nella cavità formata ne
cambia infatti le caratteristiche elettriche; contattando il polimero realizzato
con degli elettrodi ed eﬀettuando una misura di impedenza, in accordo alle tec-
niche che verranno presentate nel successivo paragrafo, è possibile determinare
la presenza ed eventualmente la concentrazione dell'analita nell'atmosfera in
esame.
1.2.3 Electrochemical Impedance Spectroscopy
Nei precedenti paragraﬁ è stato evidenziato come la lettura di un sensore di
specie chimiche di tipo MIPs si traduca sostanzialmente in una lettura di
impedenza.
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Figura 1.7: Schema di un sistema EIS
Come mostrato in ﬁgura 1.7, un sistema per la lettura di sensori chimici
mediante la tecnica di Electrochemical Impedance Spectroscopy (EIS) risulta
composto di due parti fondamentali :
 Circuito di stimolo: il sensore, opportunamente polarizzato da una
tensione DC, viene stimolato con un segnale sinusoidale a frequenza va-
riabile e di ampiezza nota; essendo i sensori chimici componenti forte-
mente non lineari, risulta opportuno utilizzare come stimolo segnali si-
nusoidali di ampiezza ridotta in modo tale da poter assumere un modello
linearizzato per descrivere il comportamento del sensore.
 Circuito di lettura: Al ﬁne di determinare il valore dell'impedenza
oﬀerta dal sensore, e dunque le caratteristiche di interesse della specie
chimica, risulta necessario ricavare la componente in fase e in quadratura
del segnale misurato ai capi del D.U.T., in modo da poter determinare la
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parte reale e immaginaria dell'impedenza stessa. A tale scopo l'interfac-
cia di lettura eﬀettua la demodulazione sia in fase che in quadratura al
variare della frequenza dello stimolo sinusoidale, consentendo la costru-
zione per punti delle curve che descrivono la parte reale e immaginaria
dell'impedenza.
Fra le applicazioni più comuni della tecnica EIS viene spesso riportata in let-
teratura la caratterizzazione dei coat organici (ﬁg. 1.8) utilizzati per la pro-
tezione dei metalli [1.6]: in questo caso la tecnica EIS consente di ottenere
informazioni su alcune proprietà fondamentali del sistema quali la presenza di
difetti, la buona adesione dei materiali o la reattività della superﬁcie.
Figura 1.8: Esempio di Organic Coating per l'acciaio
Risulta evidente come, al ﬁne di ottenere risultati di rilevanza pratica,
sia necessario poter separare i singoli contributi dati all'impedenza dalle va-
rie componenti del sistema, ad esempio distinguendo le parti imputabili al
rivestimento dalle parti associate al metallo.
1.3 Interfaccia di lettura versatile
Per quanto mostrato ﬁnora i sensori resistivi e impedenziometrici sembrereb-
bero richiedere interfacce totalmente diﬀerenti tra loro, in quanto diﬀerente
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è lo stimolo richiesto per la lettura e dunque il tipo di grandezza che risulta
necessario andare a leggere ai capi del sensore stesso. Nell'ottica di realizzare
una interfaccia di lettura versatile, ossia che risulti in grado di interfacciarsi
con tutte le tipologie di sensori presentate in precedenza, il progettista de-
ve considerare che al sistema verrà richiesto di gestire segnali di ampiezza e
frequenza distribuite in un ampio range.
E' possibile osservare come tutti le misure riportate esempi precedenti
possano essere ricondotti alla lettura di una tensione:
 Per leggere un sensore resistivo in un ponte di Wheatstone o nel metodo
a corrente impressa viene letta la tensione ai capi del sensore stesso,
proporzionale alla resistenza oﬀerta dal sensore
 Nelle applicazioni di impedenziometria il sensore, opportunamente pola-
rizzato, viene stimolato da una tensione sinusoidale e viene letta la cor-
rente che lo attraversa; per misurare il valore assunto dalla parte reale
ed immaginaria di tale corrente è possibile farla scorrere in una resisten-
za di sensing e leggere la tensione presente ai suoi capi, demodulandola
opportunamente.
Disponendo dunque di un sistema elettronico in grado di stimolare opportu-
namente il sensore, è possibile in tutti i casi utilizzare un ampliﬁcatore da
strumentazione per leggere con precisione la tensione prodotta. Nel caso in
cui sia necessario eﬀettuare anche misure di sensori impedenziometrici, è ne-
cessario che l'interfaccia possa compiere la demodulazione del segnale: a tale
scopo, è possibile sfruttare la tecnica chopper, come precisato nel successivo
paragrafo.
13
Capitolo 1 Applicazioni e tecniche per l'impedenziometria
1.3.1 Chopper Modulation e demodulazione
Come ampiamente testimoniato in letteratura, i circuiti integrati in tecnologia
CMOS, presentano problemi legati all'oﬀset e al rumore ﬂicker ; al ﬁne di
ridurre tali errori senza incidere in modo eccessivo sull'area occupata sul chip
sono state sviluppate alcune tecniche dinamiche [1.7], quali autozero e chopper
modulation.
La chopper modulation in particolare, tecnica tempo continua a diﬀerenza
dell'autozero, si presta bene ad essere implementata in sistemi fully diﬀerential
(ﬁg.1.9 ) in quanto i modulatori possono esere realizzati semplicemente con
degli interruttori.
Figura 1.9: Ampliﬁcatore fully diﬀerential
L'idea alla base dell'utilizzo del sistema appena presentato nell'interfaccia
di lettura versatile su fonda sulla possibilità di poter pilotare i due modulatori
in modo diﬀerente a seconda della misura che si desidera eﬀettuare.
Nel dettaglio, è possibile distinguere due diﬀerenti casi:
 Misure in DC: nel caso in cui si debba eﬀettuare una misura su un
sensore resistivo (ad esempio un estensimetro collocato in un ponte di
Wheatstone), i due modulatori vengono fatti operare in fase e alla me-
desima frequenza. In questo modo l'oﬀset e il rumore ﬂicker vengono
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dinamicamente cancellati: questi due fenomeni possono essere infatti
modellati come come disturbi introdotti nel sistema a valle del primo
modulatore e pertanto non vengono interessati dalla prima traslazione
in frequenza. Essi verranno modulati solo dal modulatore presente in
uscita dall'ampliﬁcatore: in questo modo potranno essere ﬁltrati da un
ﬁltro passa basso collocato a valle del sistema e dunque eliminati.
 Misure in AC: La lettura di sensori chimici si basa, come visto, sulla
demodulazione in fase e in quadratura di un segnale sinusoidale. Al ﬁne
di eﬀettuare tale operazione, viene attivato esclusivamente il modulatore
di uscita, fatto operare ad una frequenza identica a quella di stimolo. La
sinusoide, opportunamente ampliﬁcata, viene così raddrizzata . Il ﬁltro
passa basso posto in uscita estrae il valor medio di tale forma d'onda,
dato dalla relazione
< Vu >=
2
T
G
ˆ T
2
0
Asin (2pif0t) =
2
pi
GA
dove G è il guadagno dell'ampliﬁcatore e A l'ampiezza del segnale in
ingresso all'ampliﬁcatore. La demodulazione in quadratura viene attua-
ta sfasando di un quarto di periodo la forma d'onda di pilotaggio del
modulatore.
1.3.2 Sistema proposto
L'idea di sviluppare un'interfaccia di lettura versatile ha dato luce ad un'i-
niziativa che attualmente coinvolge alcune Università e un'azienda italiana.
La parte del progetto aﬃdata al Dipartimento di Ingegneria dell'Informazione
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dell'Università di Pisa è il front-end analogico mixed signal, la cui architettura
complessiva è mostrata in ﬁgura 1.10.
Figura 1.10: Architettura complessiva del sistema
Nell'architettura si riconoscono tutti i blocchi necessari allo stimolo e alla
lettura di sensori resistivi e chimici. Escludendo per il momento l'ampliﬁcatore
da strumentazione, la cui progettazione verrà trattata nel dettaglio nei capitoli
seguenti, nello schema possiamo distinguere alcuni altri moduli caratteristici:
 Bandgap: fornisce le tensioni di riferimento per la polarizzazione, indi-
pendenti dalla temperatura e da eventuali disturbi sui rail di alimenta-
zione.
 Direct Sinusoid Generator: Circuito switched capacitor progettato
allo scopo di imporre su un nodo del D.U.T. una tensione continua di
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polarizzazione regolabile ed una tensione sinusoidale di stimolo avente
ampiezza e frequenza impostabili.
 Voltage Source Current Monitor : Circuito in grado al contempo
di imporre sul D.U.T. una tensione continua e di produrre, tramite una
opportuna resistenza di sensing, una tensione proporzionale alla corrente
che lo attraversa.
 ADC: come convertitore analogico-digitale è stato utilizzato un conver-
titore sigma-delta progettato presso l'Università di Padova.
 Digital System Measurement Parameter Register : Macchina digi-
tale dedicata alla generazione dei segnali di controllo per i blocchi presenti
nel sistema.
L'interfaccia proposta costituisce un front end analogico versatile che può esse-
re implementato in dispositivi mobili; al ﬁne di rendere il sistema compatibile
con tali applicazioni, l'area occupata e il consumo di potenza sono state ﬁssate
da rigide speciﬁche di progetto. Il circuito, progettato in tecnologia CMOS
UMC 0.18µm, è in grado di lavorare con basse tensioni di alimentazione, nel
range 1.5− 3.3V .
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Ampliﬁcatori da Strumentazione
Nelle interfacce di lettura di sensori, l'ampliﬁcatore da strumentazione costi-
tuisce spesso l'elemento chiave; le grandezze elettriche prodotte dal particolare
sensore devono essere infatti necessariamente ampliﬁcate al ﬁne di adattarsi
alla dinamica del convertitore analogico-digitale posto a valle.
Al ﬁne di garantire i livelli di rapporto segnale rumore ﬁssati dalle speci-
ﬁche, è necessario che gli errori introdotti dall'ampliﬁcatore stesso, in termini
di oﬀset e rumore, risultino il più possibile ridotti. Non da ultimo, trattandosi
tipicamente di interfacce integrate in sistemi complessi e spesso alimentati a
batteria, risulta necessario confrontarsi con speciﬁche stringenti in termini di
area occupata, consumo di potenza e vincoli sulla tensione di alimentazione.
Nel seguito del capitolo, dopo una breve panoramica sulle caratteristiche
principali richieste ad un ampliﬁcatore da strumentazione, verranno presentate
le topologie comunemente utilizzate per realizzare questo tipo di circuito e ne
verranno discussi pregi e difetti alla luce delle speciﬁche dettate dalla partico-
lare applicazione, commentata nel capitolo precedente. Il capitolo si conclude
con l'introduzione alla topologia originale proposta, che verrà analizzata nel
18
Capitolo 2 Amplificatori da Strumentazione
dettaglio nel capitolo successivo.
2.1 Speciﬁche comuni
Le speciﬁche con le quali il progettista di un ampliﬁcatore da stumentazione da
integrare in una catena di lettura di sensori deve confrontarsi risultano stret-
tamente vincolate alla particolare applicazione; risultano tuttavia identiﬁcabili
alcune prestazioni comuni che vengono richieste a questa particolare classe di
circuiti, che vengono brevemente riportate nel seguito.
Elevato Common Mode Rejection Ratio
L'ampliﬁcatore da strumentazione è chiamato in molte applicazioni ad ampli-
ﬁcare segnali diﬀerenziali dell'ordine del mV sovrapposti a tensioni di modo
comune che possono essere superiori anche di alcuni ordini di grandezza: risulta
pertanto necessario che l'ampliﬁcatore reietti il modo comune di ingresso.
Nel caso di ampliﬁcatori fully diﬀerential il common mode rejection ratio,
rapporto che quantiﬁca la capacità del sistema di reiettare segnali di modo
comune in ingresso, viene deﬁnito come
CMRR =
∣∣∣∣AddAcd
∣∣∣∣
dove Add ed Acd rappresentano la risposta del segnale utile di uscita, ossia la
componente diﬀerenziale del segnale di uscita, rispetto al modo diﬀerenziale e
al modo comune di ingresso.
Idealmente il CMRR dovrebbe assumere valore inﬁnito, in quanto le varia-
zioni della componente di modo comune di ingresso dovrebbero essere comple-
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tamente reiettate, tuttavia nella pratica si considerano accettabili valori del
CMRR a partire da 104 (80 dB); ampliﬁcatori da strumentazione attualmente
presenti sul mercato presentano CMRR intorno ai 100÷ 120 dB.
Guadagno preciso
L'accuratezza sul guadagno risulta necessaria al ﬁne di poter ricavare con suﬃ-
ciente precisione la grandezza ﬁsica di interesse prodotta dal sensore, a partire
dalla tensione di uscita dall'ampliﬁcatore stesso; vengono tipicamente ammes-
si errori sul guadagno inferiori all' 1%. Esistono in letteratura [2.1] [2.2] vari
esempi di soluzione che possono essere implementate per ridurre l'inaccura-
tezza sul valore del guadagno, una delle quali verrà brevemente descritta nel
seguito del capitolo. Per compensare eﬀetti di variazione rispetto al valore no-
minale di progetto, dovuti a variazioni di temperatura e parametri di processo,
il guadagno è tipicamente ottenuto come rapporto di quantità omogenee, come
ad esempio resistenze.
Basso Oﬀset
La tensione di oﬀset viene deﬁnita come la tensione diﬀerenziale che deve es-
sere presente in ingresso all'ampliﬁcatore al ﬁne di ottenere una tensione di
uscita nulla; ovviamente in fase di progetto l'ampliﬁcatore deve essere realiz-
zato in modo che tale tensione risulti nulla, evitando quindi la presenza di
errori sistematici.
A causa dei diﬀerenti valori che i parametri elettrici dei transistori possono
assumere nelle varie realizzazioni ﬁsiche del circuito, tale tensione assumerà un
valore diﬀerente a seconda della realizzazione e il suo valore risulterà distributo
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nell'intorno di un valor medio (nullo, nell'ipotesi di assenza di errori sistemati-
ci) seguendo una certa distribuzione, tipicamente gaussiana; in conseguenza di
questa osservazione, una stima della tensione di oﬀset che sarà eﬀettivamente
presente nelle realizzazioni ﬁsiche del circuito integrato è data dalla deviazione
standard della distribuzione.
Agli ampliﬁcatori da strumentazione di precisione viene e richiesto un va-
lore della tensione di oﬀset estremamente ridotto, tipicamente al di sotto della
decina di µV ; per ottenere valori dell'oﬀset residuo che soddisﬁno tale speci-
ﬁca, si ricorre all'implementazione di tecniche dinamiche per la cancellazione
dell'oﬀset quali l'autozero e la modulazione chopper [2.3].
Uno degli svantaggi introdotti dall'utilizzo della tecnica chopper è costituito
dall'oﬀset ripple presente a valle del demodulatore, causato dalla modulazione
a frequenza fchop della tensione di oﬀset ampliﬁcata; se il guadagno dell'ampli-
ﬁcatore risulta elevato, l'ampiezza dell'oﬀset ripple porta ad una signiﬁcativa
riduzione della dinamica di uscita disponibile per il segnale o, nel caso peggiore,
alla saturazione dell'ampliﬁcatore. In aggiunta ai problemi appena enuncia-
ti, l'oﬀset ripple deve essere eliminato al ﬁne di estrarre il valore corretto del
segnale ampliﬁcato, prima che sia eﬀettuata la conversione dall'ADC posto a
valle. Tipicamente la cancellazione del ripple viene operata mediante un ﬁltro
passa basso posto a valle del demodulatore: a causa dei valori che comunemen-
te vengono scelti per la frequenza fchop, la frequenza di polo del ﬁltro passa
basso risulta dell'ordine del kHz; ﬁltri integrati che realizzino tali frequenze ri-
chiedono un'occupazione d'area che, a seconda delle applicazioni, può risultare
eccessiva.
Esistono in letteratura varie soluzioni alternative al ﬁltro integrato [2.4]
[2.5] [2.6] per la riduzione dell'oﬀset ripple; una soluzione tempo continua
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è riportata in [2.7] e viene implementata per ridurre l'oﬀset ripple presente
sull'uscita di un ampliﬁcatore da strumentazione current feedback ( la topologia
current feedback verrà esaminata nel paragrafo 2.2.2).Uno schema a blocchi di
esempio che illustra la tecnica è riportato in ﬁgura 2.1.
Figura 2.1: Schema a blocchi sempliﬁcato del ripple reduction loop
implementato in [2.7].
L'oﬀset ripple viene demodulato ed utilizzato per cancellare l'oﬀset pre-
sente in ingresso. Come visibile dalla ﬁgura 2.1, l'oﬀset ripple dovuto allo
stadio di ingresso e presente a valle del modulatore CH2 viene ﬁltrato dal con-
densatore C1 e appare come un'onda triangolare sull'uscita dell'ampliﬁcatore
complessivo; la capacità C3 converte il ripple di uscita in una corrente la cui
ampiezza risulta proporzionale alla derivata del ripple stesso. Tale corrente
viene utilizzata per generare una tensione continua di compensazione, ottenu-
ta a valle della catena costituita dal modulatore CH3 e dall'integratore formato
da Gm3 e C2. Il transconduttore Gm4 converte la tensione di compensazione
in una corrente che va a sottrarsi a quella prodotta dallo stadio di ingresso,
riducendo in questo modo l'oﬀset. Un'analisi dettagliata della topologia e delle
prestazioni ottenute è riportata nell'articolo precedentemente citato.
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Basso rumore
La risoluzione del sistema di lettura, ovvero la minima diﬀerenza distinguibile
fra due valori del segnale di ingresso, è determinata dal valore picco picco del
rumore di tensione riportato in ingresso all'ampliﬁcatore; tale quantità può
essere calcolata, sotto alcune ipotesi [2.8], dalla relazione:
vn−pp = 4vn−rms = 4
√(ˆ fH
fL
Svn(f)df
)
dove con Svn(f) è stata indicata la densità spettrale di potenza riportata in
ingresso all'ampliﬁcatore.
2.2 Topologie comuni
Alcune delle topologie comunemente implementate nella realizzazione di am-
pliﬁcatori da strumentazione tempo continui verranno presentate nel segui-
to, cercando di metterne in evidenza pregi e difetti alla luce delle speciﬁche
precedentemente evidenziate.
2.2.1 Ampliﬁcatore da strumentazione a tre operazionali
In ﬁgura 2.2 viene riportata la topologia di un ampliﬁcatore da strumentazione
fully diﬀerential a tre operazionali. Il primo stadio di questa topologia garan-
tisce un'alta impedenza di ingresso e consente, attraverso la resistenza RG, di
variare il guadagno del circuito.
Grazie al cortocircuito virtuale, sulla resistenza RG scorrerà una corrente
IG data dalla relazione:
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Figura 2.2: Topologia a tre operazionali fully diﬀerential
IG =
(
V +IN − V −IN
)
RG
Tale corrente andrà a produrre una tensione in uscita al primo stadio pari a:
VA =
(
1 + 2
R
RG
)(
V +IN − V −IN
)
La tensione diﬀerenziale di uscita, nell'ipotesi in cui R2/R1 = R4/R3 risulterà
data dalla relazione:
Vout =
R2
R1
(
1 + 2
R
RG
)
Un prima limitazione all'uso di questa topologia, fondamentale nel caso in cui
l'applicazione richieda una dinamica di modo comune di ingresso rail to rail,
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è rappresentata dalla topologia del primo stadio. E' possibile osservare infatti
come esso lasci inalterato il modo comune del segnale di ingresso, portando-
lo in ingresso al secondo stadio: in questo modo viene limitata la dinamica
diﬀerenziale . L'eﬀetto di riduzione sulla dinamica diﬀerenziale del sistema è
ovviamente tanto più accentuato quanto più il modo comune di ingresso ri-
sulta prossimo ai rail di alimentazione e quanto più alta è l'ampliﬁcazione di
modo diﬀerenziale richiesta al primo stadio. Una seconda limitazione si dedu-
ce dall'ipotesi fatta nel calcolo della tensione di uscita del circuito: il CMRR
del sistema, ﬁssato dal secondo stadio, dipende dal matching delle resistenze
di quest'ultimo; nel caso in cui non sia possibile agire attraverso un trimming
per ridurre le diseguaglianze inevitabilmente introdotte dal processo, si riesco-
no ad ottenere valori massimi del CMRR attorno ai 60-80 dB [2.9]. Inﬁne, il
consumo e l'area richiesta da questo tipo di soluzione non risultano compatibili
con le speciﬁche dettate dall'applicazione.
2.2.2 Topologia current feedback.
Un'alternativa alla topologia a tre ampliﬁcatori operazionali frequentemente
riportata in letteratura è costituita dall'architettura current feedback.
Studiamo in primo luogo il principio di funzionamento del circuito. I trans-
conduttori forniscono in uscita una corrente proporzionale alla tensione presen-
te ai loro ingressi, secondo una costante di proporzionalità deﬁnita dalla trans-
conduttanza Gm; deﬁnendo pertanto Vin = Vin+ − Vin− e Vout = Vout+ − Vout−,
otteniamo direttamente dal circuito le relazioni
I1 = GmINVin
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Figura 2.3: Topologia current feedback
I2 = −GmFBVFB = −GmFBVout R2
R1 +R2 +R3
L'ampliﬁcatore operazionale, grazie alla reazione, pilota l'uscita del circuito ad
una tensione tale da permettere l'annullamento della tensione VA presente al
suo ingresso, rendendo uguali e opposte le correnti prodotte dai transcondut-
tori.
Imponendo dunque la condizione I1 = −I2 e ipotizzando per il momen-
to che i due transconduttori abbiano Gm identico, otteniamo un guadagno
diﬀerenziale ﬁssato esclusivamente dalla rete di reazione e pari a
Vout
Vin
=
R1 +R2 +R3
R2
, 1
β
Grazie alla reiezione del modo comune imposta dal transconduttore di ingresso,
i valori del CMRR che possono essere ottenuti con questa particolare topologia
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possono essere anche maggiori di 120 dB [2.10] [2.11]. Altro vantaggio oﬀerto
da questa topologia è dato dal fatto che i transconduttori di ingresso e feedback
possono condividere il medesimo stadio di uscita, condizione che può portare
a soluzioni ottimizzate in termini di area e consumo di potenza [2.2].
Lo svantaggio principale di questa archittettura è costituito da una limi-
tata accuratezza sul guadagno: rimuovendo l'ipotesi fatta precedentemente,
otteniamo una ampliﬁcazione data dalla relazione:
Vout
Vin
=
GmIN
GmFB
R1 +R2 +R3
R2
=
GmIN
GmFB
1
β
(2.2.1)
Aﬃnchè l'ampliﬁcazione risulti coincidente con quella nominale progettata1, è
dunque necessario2 che GmIN = GmFB = GmN ; una diﬀerenza fra i valori as-
sunti da GmIN e GmFB si traduce in un errore sul guadagno: tenendo conto del-
le diﬀerenze fra i valori di tali quantità rispetto al valore nominale, è possibile
scriverle come GmIN = GmN +∆Gm/2 e GmFB = GmN −∆Gm/2. Sostituendo
tali relazioni nell'equazione 2.2.1 otteniamo, considerando ∆Gm  GmN :
Vout
Vin
=
1
β
(
GmN +
∆Gm
2
)(
GmN − ∆Gm2
) = 1
β
(
GmN
GmN − ∆Gm2
+
∆Gm
2
GmN − ∆Gm2
)
∼= 1
β
(
1 +
∆Gm
GmN
)
Si ottiene pertanto un errore relativo sul guadagno pari a ∆Gm/2GmN . Il
mismatch tra i valori reali assunti da GmIN e GmFB è attribuibile a cause di
natura diﬀerente:
 Errori di processo: a causa di tali errori, valori tipici per l'inaccu-
ratezza sul valore del guadagno per questa topologia sono intorno al
1In questa trattazione non sono stati considerati eventuali errori sul guadagno dovuti a
deviazioni nel valore assunto dalle resistenze rispetto a quello nominale
2Con GmN è stato indicato il valore nominale di progetto delle transconduttanze.
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1%.
 Modo comune diﬀerente: dalla topologia mostrata in ﬁgura 2.3 si
osserva che i due transconduttori lavorano con tensioni di modo comu-
ne che possono essere anche fortemente diﬀerenti tra loro, in quanto il
transconduttore di ingresso lavora con il modo comune del segnale Vin
mentre il transconduttore di reazione riceve in ingresso il modo comune
di uscita del sistema, ﬁssato dal circuito di common mode feedback dell'o-
perazionale. L'eﬀetto di variazione sul GmIN dovuto al modo comune è
tale da produrre errori sul guadagno ﬁno al 50% quando il modo comune
di ingresso si avvicina ai rail di alimentazione [2.12]. In applicazioni in
cui sia richiesto un range di modo comune di ingresso rail to rail questo
tipo di soluzione introduce errori sul guadagno non compatibili con le
speciﬁche di un ampliﬁcatore da strumentazione.
Una soluzione presente in letteratura [2.13] al problema dell'inaccuratezza sul
guadagno dovuta ai fattori riportati è mostrata in ﬁgura 2.4. I transconduttori
GmIN e GmFB sono integrati nel diﬀerential diﬀerence ampliﬁer (DDA) Gm .
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Figura 2.4: Ampliﬁcatore da strumentazione current feedback con
implementazione della tecnica port swapping. Figura adattata da [2.13].
Nella soluzione proposta il modulatore SA_PS permette di attuare un
dynamic element matching tra i valori di GmIN e GmFB.
Nel primo semiperiodo del segnale di pilotaggio di tale modulatore il segna-
le di ingresso è collegato alla porta superiore del DDA e il segnale proveniente
dalla rete di reazione è collegato alla porta inferiore, dando luogo ad un gua-
dagno (vengono sfruttate le stesse relazioni scritte in precedenza per GmIN e
GmFB):
Ad1 =
1
β
((
GmN +
∆Gm
2
)(
GmN − ∆Gm2
))
Nel secondo semiperiodo vengono scambiate le porte e si ottiene dunque un
guadagno pari a:
Ad2 =
1
β
((
GmN − ∆Gm2
)(
GmN +
∆Gm
2
))
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Mediando su un periodo del segnale di pilotaggio del modulatore e consideran-
do ∆Gm  GmN , si ottiene:
Ad =
1
β
(
1 +
1
2
(
∆Gm
GmN
)2)
L'errore relativo sul guadagno in questo caso è dunque pari a 1
2
(
∆Gm
GmN
)2
e
risulta quindi considerevolmente ridotto rispetto al caso precedente. Attraverso
l'utilizzo di questa tecnica si possono ottenere errori sul guadagno ridotti anche
ﬁno allo 0.01 %.
2.2.3 Topologia folded cascode a rapporto di resistenze
Un approccio alternativo è mostrato in ﬁgura 2.5, in cui il circuito per il
controllo del modo comune di uscita non è stato rappresentato per semplicità;
esso si basa sulla classica topologia folded cascode, ampiamente utilizzata nella
sintesi di ampliﬁcatori operazionali .
A diﬀerenza dell'architettura discussa nel paragrafo precedente, questa to-
pologia non sfrutta una reazione negativa al ﬁne di ottenere un guadagno
preciso.
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Figura 2.5: Ampliﬁcatore fully diﬀerential folded cascode
Per comprendere il principio di funzionamento del circuito3, possiamo os-
servare che ai capi della resistenza R1è presente una tensione pari a
VR1 = (Vin1 − VGS1)− (Vin2 − VGS2) = Vind − (VGS1 − VGS2)
Assumendo per il momento che le tensioni VGS di M1 ed M2 siano uguali,
ricaviamo
IR1
∼= Vind
R1
(2.2.2)
Per piccoli segnali diﬀerenziali in ingresso ci troviamo nelle condizioni di circui-
to simmetrico sollecitato da uno stimolo antisimmetrico: sarà dunque possibile
3Aﬃnchè il circuito sia correttamente polarizzato, deve sussistere la condizione I1 > I0a
riposo.
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procedere all'analisi del sistema considerando a massa i punti sull'asse di sim-
metria, come mostrato schematicamente in ﬁgura 2.6, in cui vengono riportate
esclusivamente le parti del circuito signiﬁcative ai ﬁni dello studio che stiamo
eﬀettuando.
Figura 2.6: Sempliﬁcazione del circuito per l'analisi di piccoli segnali
diﬀerenziali
Dal circuito sempliﬁcato otteniamo:
IR1A =
Vd
R1
IR1B = − Vd
R1
Queste due correnti, seguendo il percorso a minor impedenza, andranno a
massa tramite R2
2
scorrendo dal source di M1−2in M5−6 ; in altre parole,
otteniamo
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VOUT+ = IR2B
R2
2
= (−IR1B) R2
2
=
Vd
2
R2
R1
VOUT− = IR2A
R2
2
= (−IR1A) R2
2
= −Vd
2
R2
R1
Add =
Voutd
Vd
=
R2
R1
(2.2.3)
Il guadagno di questa topologia è dunque dato dal rapporto di due resistenze
e possono dunque essere raggiunti dei buoni livelli di precisione. L'equazio-
ne 2.2.2 si basa sull'ipotesi di poter assumere le VGS dei transistori M1e M2
identiche: tale assunzione risulta valida se tali tensioni risultano praticamente
costanti per qualsiasi valore della tensione diﬀerenziale di ingresso, ossia se le
variazioni di ID1 e ID2 risultano trascurabili rispetto alla corrente di riposo I0;
se tale ipotesi non risulta valida, ad esempio nel caso in cui venga applicato un
segnale diﬀerenziale di ingresso di ampia dinamica, il segnale viene trasferito
sulla resistenza R1 con una funzione di trasferimento dipendente dalla sua am-
piezza e dunque viene distorto. Il ragionamento porta a dedurre dunque come
questa soluzione richieda che la corrente di polarizzazione risulti maggiore del-
la massima variazione del segnale di ingresso e pertanto non si tratta di una
soluzione ottimizzata in termini di consumo di potenza.
Una soluzione classica al problema della distorsione è attuata servendosi di
due transconduttori in ingresso in funzione di ampliﬁcatori diﬀerenziali, come
mostrato in ﬁgura 2.7.
Gli ampliﬁcatori a due stadi formati dai transconduttori e dagli stadi source
follower e chiusi a buﬀer sulla resistenza R1 impongono ai capi di quest'ulti-
ma la tensione di ingresso: in questo modo il circuito riesce a mantenersi in
linearità per un range di tensioni diﬀerenziali di ingresso molto più ampio. Gli
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Figura 2.7: Modiﬁca allo stadio di ingresso del folded cascode
svantaggi di questa modiﬁca sono rappresentati da un aumento del consumo e
del rumore, in quanto sono presenti più transistori sul percorso del segnale.
E' possibile notare come questa soluzione, sia nel caso del circuito origina-
rio che in quello modiﬁcato, non consenta di ottenere una dinamica di modo
comune di ingresso rail to rail. Nel circuito di ﬁgura 2.5 infatti, la tensione
sui gate della coppia di ingresso deve essere tale da mantenere accesi tutti i
transistori, ovvero
VCMin ≥ Vth1−2 + VMIN
Nel secondo caso notiamo come, al ﬁne di mantenere M1−2 accesi, la tensione
di source di entrambi debba necessariamente mantenersi inferiore al valore
VDD − Vth1−2 .
2.3 Topologia Proposta
In relazione alla particolare applicazione, le speciﬁche alla base della progetta-
zione dell'ampliﬁcatore da strumentazione sono:
 Architettura fully diﬀerential: un'uscita diﬀerenziale consente di
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implementare in modo semplice tramite degli interruttori il demodulatore
di uscita. Il modo comune di uscita è ﬁssato ad una tensione pari a
VDD/2 da un opportuno circuito di common mode feedback in modo da
avvicinarsi alla massima dinamica diﬀerenziale concessa dalle tensioni di
alimentazione .
 Alimentazione compatibile con il resto del chip: come speciﬁca-
to in precedenza, il chip è alimentato con tensioni comprese nel range
1.4−3.3 V per esigenze di basso consumo; l'ampliﬁcatore dovrà pertanto
garantire le sue prestazioni per tutti i possibili valori di tensione VDD .
 Consumi : dovendo essere integrato in una apparecchiatura mobile, i
consumi dovranno risultare il più possibile contenuti. Per l'ampliﬁca-
tore da strumentazione originariamente era stato previsto un consumo
massimo di circa 100 µA; tale speciﬁca è stata lievemente ridimensio-
nata al ﬁne di poter migliorare signiﬁcativamente alcune performances,
come verrà mostrato nel successivo capitolo. Il consumo massimo è stato
pertanto ﬁssato a 110 µA.
 Dinamica di ingresso: la realizzazione di una interfaccia che consenta
la lettura della più vasta gamma di sensori possibili, pone al sistema il
vincolo di possedere una dinamica di modo comune rail to rail. Questa
particolare speciﬁca ha portato ad escludere dallo spazio delle soluzioni
possibili per l'ampliﬁcatore le topologie precedentemente descritte.
 Ampliﬁcazione: l'applicazione richiede che l'ampliﬁcatore possa avere
guadagno impostabile dall'esterno in relazione al valore assunto da due
bit di controllo. I valori selezionabili sono quattro e sono pari a 1, 12, 20
35
Capitolo 2 Amplificatori da Strumentazione
e 40. L'inaccuratezza deve mantenersi inferiore all'1% su tutta la banda
richiesta.
 Banda: ai ﬁni di consentire la corretta demodulazione dei segnali, il
circuito deve garantire ampliﬁcazione costante e sfasamento ridotto ﬁno
a 1 MHz.
 Rumore: la risoluzione della catena di lettura viene determinata dal
valore del rumore riportato in ingresso all'ampliﬁcatore. La prima realiz-
zazione dell'ampliﬁcatore è stata dimensionata con l'obiettivo di ottenere
un valore massimo per il rumore riportato in ingresso pari a 100nV/
√
Hz
a 100 kHz per ampliﬁcazione pari a 20; ci poniamo pertanto l'obiettivo
di confrontare le prestazioni ottenute con tale valore.
Le speciﬁche richieste dall'applicazione non si sono dimostrate compatibili con
le topologie precedentemente descritte e pertanto è stata sviluppata un'idea
originale, il cui schema di principio è mostrato in ﬁgura 2.8 .
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Figura 2.8: Schema di principio della topologia [2.12]
Osserviamo che ciascuna tensione in ingresso viene replicata ai capi della
resistenza R1, grazie all'ampliﬁcatore a due stadi formato da OTA1 e OTA2,
in cascata, rispettivamente, ai source comune M1 e M2 ; otteniamo pertanto
che la corrente in R1, in condizioni di perfetta simmetria, è data da:
IR1
∼= VIP − VIN
R1
=
ID1 − ID2
2
Notiamo inoltre che la sezione in basso (che denomineremo nel seguito stadio
replica) riceve in ingresso la tensione di uscita degli OTA: i transistori M1R e
M2R , nominalmente identici a M1 ed M2, replicano dunque la stessa corrente
di questi ultimi; pertanto, possiamo scrivere:
37
Capitolo 2 Amplificatori da Strumentazione
IR2 =
ID1R − ID2R
2
∼= ID1 − ID2
2
= IR1
Da cui ricaviamo
VOP − VON = R2IR2 = R2
R1
(VIP − VIN)
L'ampliﬁcazione del circuito è dunque stabilita attraverso il rapporto di due
resistenze e può dunque essere molto precisa; variando il valore della resistenza
R1 è possibile ottenere i quattro valori di guadagno richiesti dalle speciﬁche.
La topologia proposta supera , pur essendo basata su un principio analogo
a quello della soluzione delle ﬁgure 2.5-2.7, ne supera i limiti sulla dinamica di
modo comune: è possibile infatti notare come lo stadio a source follower sia
stato sostituito da un source comune, permettendo alle tensioni VSP e VSN di
potersi avvicinare ai rail di alimentazione; allo scopo di realizzare tale speciﬁca,
gli OTA di ingresso devono essere dimensionati per poter ottenere un dinamica
di ingresso rail to rail, come verrà precisato nel capitolo successivo.
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Ampliﬁcatore da strumentazione
Gain Boosted
Nel seguente capitolo viene presentata l'architettura implementata al ﬁne di
realizzare l'ampliﬁcatore da strumentazione da integrare nell'interfaccia di
lettura versatile.
Ad una prima fase di analisi, necessaria a comprendere nel dettaglio il
funzionamento dell'architettura scelta e a ricavare le cause alla base di al-
cuni limiti evidenziati da misure eﬀettuate sulla precedente realizzazione del
chip, segue una descrizione delle modiﬁche topologiche apportate al circuito
allo scopo di migliorarne le prestazioni; tali modiﬁche verranno inizialmente
presentate in un'ottica generale, avvalendosi di alcuni esempi tratti dalla let-
teratura, e successivamente sarà descritta la loro implementazione all'interno
dell'ampliﬁcatore da strumentazione.
Il capitolo viene inﬁne completato con un'analisi della risposta in frequenza
e delle prestazioni in termini di rumore del circuito complessivo progettato; le
simulazioni che mostrano le prestazioni ottenute sono presentate nel capitolo
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4.
3.1 OTA di Ingresso
La progettazione di questa sezione del circuito è stata originariamente svolta
nel corso del lavoro di tesi del Dott.Cannella [3.1], le cui scelte progettua-
li verranno nel seguito riassunte ai ﬁni di una esaustiva comprensione delle
prestazioni della precedente realizzazione del circuito.
Le speciﬁche alla basa della progettazione di questo blocco sono:
 Dinamica di ingresso rail to rail.
 Basso consumo.
 Rumore ed Oﬀset contenuti.
 Elevata Ampliﬁcazione: al ﬁne di garantire il cortocircuito virtuale in
ingresso, il guadagno dell'ampliﬁcatore costituito dall'OTA e dallo stadio
source comune deve essere elevato; essendo il secondo stadio caricato da
una resistenza, la speciﬁca è aﬃdata all'OTA di ingresso.
E' stato scelto di implementare una topologia folded cascode con doppia cop-
pia diﬀerenziale di ingresso (ﬁg. 3.1 ); attraverso un opportuno dimensiona-
mento questa topologia permette di ottenere una ampliﬁcazione elevata e una
dinamica di ingresso rail to rail.
3.1.1 Principio di funzionamento e parametri statici
La dinamica rail to rail di modo comune è ottenuta grazie alla doppia coppia
diﬀerenziale: per basse tensioni di modo comune di ingresso conduce solo la
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Figura 3.1: OTA folded cascode
coppia p, viceversa per tensioni prossime a VDD conduce esclusivamente la n.
Al ﬁne di garantire questa speciﬁca anche per alimentazione pari a 1.4 V è stato
necessario utilizzare perM1 edM2 i transistori low voltage messi a disposizione
dal processo, con tensione VTH pari a circa 0.3 V: i transistori regular, infatti,
presentano una tensione di soglia di circa 0.7 V che li porterebbe in zona di
interdizione per tensioni di modo comune di ingresso nell'intorno di VDD/2.
A riposo si osserva che nei transistori M3 ed M4 scorre una corrente pari
ad I1 − I0/2 ; dunque, aﬃnchè essi risultino correttamente polarizzati, deve
sussistere la condizione
I1 >
I0
2
Da tale condizione, unitamente alle speciﬁche sul consumo e sul rumore, è
stato scelto di porre
I0 = I1 = 5µA
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Per i transistori di entrambe le coppie di ingresso è stato scelto di porre
(VGS − VT ) pari a 100 mV; sulla base delle scelte eﬀettuate, si ottiene:
gmN = gmP =
I0
(VGS − VT ) = 50µA
Lo specchio a larga dinamica formato dai transistoriM3N−M6N ha lo scopo di
portare al nodo di uscita alcune delle correnti diﬀerenziali prodotte dalle coppie
di ingresso; per garantire un ks = 1 e una replica precisa di tali correnti, è stato
scelto un rapporto d'aspetto identico per i transistori che formano lo specchio.
L'ampliﬁcazione in continua del circuito1, nel caso in cui conducano en-
trambe le coppie di ingresso2, risulta pari a :
Ad = (gmN + gmP )ROUT = 2gmNROUT
Le simulazioni elettriche compiute su questo blocco hanno mostrato una am-
pliﬁcazione pari a 70 dB, in linea con le speciﬁche poste.
3.1.2 Rumore e oﬀset
Le prestazioni dell'OTA in termini di rumore ed oﬀset possono essere indagate
attraverso un'analisi di piccolo segnale [3.2], calcolando la corrente di cortocir-
cuito di uscita ottenuta inserendo dei generatori di corrente tra i terminali di
source e drain dei MOS.
Trascurando i contributi alla corrente di cortocircuito dei MOS in conﬁgu-
razione gate comune, otteniamo:
1L'ampliﬁcazione può essere calcolata attraverso l'equivalente di Norton del circuito,
valutato dal nodo di uscita.
2Nel caso di modo comune di ingresso prossimo ai rail di alimentazione, l'ampliﬁcazione
dell'OTA risulterà dunque dimezzata
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ioutcc = (iM1N − iM2N )+(iM1P − iM2P )+(iM5N − iM6N )+(iM5P − iM6P ) (3.1.1)
Sostituendo pertanto ai vari termini di corrente della precedente equazione le
relative densità spettrali di rumore di tensione riferite all'ingresso dei MOS e
assumendo, come da dimensionamento, gm1N = gm1P = gm1 e gm5N = gm5P =
gm5 , perveniamo ad una relazione per la densità spettrale di rumore di tensione
riferita all'ingresso dell'OTA data
SvOTAn =
1
2
(
Sv1N + Sv1P + F
2 (Sv5N + Sv5P )
)
(3.1.2)
dove F = gm5/gm1. Dimensionando i transistori M5 ed M6 al ﬁne di ottenere
(VGS − VT )5 = 2 (VGS − VT )1 = 200mV , si ricava:
gm5 =
2I1
(VGS − VT )5 =
I0
(VGS − VT )1 = gm1 =⇒ F = 1
Dalla relazione 3.1.2 è possibile determinare una stima del rumore termico di
questa sezione del circuito; sulla base delle osservazioni fatte, sostituendo in
tale relazione l'espressione Sv = 8kT/3gm,otteniamo
SvOTAn−TH = 2Sv1N−TH = 2
(
8
3
kT
gm1
)
che, sostituendo i valori numerici, porta ad un valore di 4.43 · 10−16 V 2/Hz,
corrispondente a circa 21nV/
√
Hz.
Volendo stimare l'oﬀset , può essere ripetuta la medesima analisi fatta
per la stima del rumore: i generatori di corrente in questo caso rappresentano
l'eﬀetto sull'uscita della variazione dei parametri dei transistori; osservando che
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i vari termini dell'equazione 3.1.1 si riferiscono a coppie di transistori sottoposti
a relazioni di matching, è possibile scrivere, per ciascuna delle diﬀerenze che
compaiono in tale espressione3:
(iM1N − iM2N ) ≡ 4ID1.2 (n) = ID1
(4β1,2 (n)
β1,2 (n)
− 2 4VT1,2 (n)
(VGS − VT )1
)
Svolgendo i calcoli, tenendo presente il dimensionamento eﬀettuato, si ottiene
una relazione per la tensione di oﬀset data da:
vio =
1
2
[
(VGS − VT )1
2
(
1
2
4β1,2 (n)
β1,2 (n)
+
1
2
4β1,2 (p)
β1,2 (p)
+
4β5,6 (n)
β5,6 (n)
+
4β5,6 (p)
β5,6 (p)
)
−4VT1,2 (n)
2
− 4VT1,2 (p)
2
−4VT5,6 (n) −4VT5,6 (p)
]
Dalla relazione appena scritta è possibile calcolare la deviazione standard della
tensione di oﬀset; assumendo che tutte le variabili risultino indipendenti e
sostituendo le relazioni di Pelgrom [3.2] alle deviazioni standard che compaiono
nella relazione ottenuta, si arriva ad una relazione che ci permette di stimare
il quadrato della deviazione standard dell'oﬀset :
σ2vio =
1
4
[(
1
4 (W1L1)n
+
1
(W5L5) n
)(
(VGS − VT )21
4
C2βn + C
2
VTn
)
+
+
(
1
4 (W1L1)p
+
1
(W5L5) p
)(
(VGS − VT )21
4
C2βp + C
2
VTp
)]
3Per evitare appensantire troppo la trattazione, è stato riportato solo il primo termine
come esempio.
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Dai parametri di processo è possibile stimare CVTn = 9.4mV µm, Cβn =
0.02µm, CVTp = 6.1mV µm e Cβp = 0.015µm; considerando i valori scelti per
le aree dei transistori M1 ed M5, si stima una deviazione standard per l'oﬀset
σvio
∼= 1.3mV .
3.2 Stadio source comune e stadio replica
Lo stadio source comune e la replica, il cui principio di funzionamento è stato
descritto nel paragrafo 2.3, sono stati originariamente progettati secondo lo
schema di ﬁgura 3.2.
Figura 3.2: Ampliﬁcatore da strumentazione
Dal circuito, possiamo osservare in primo luogo come sia stato deciso di
adottare uno topologia cascode per il secondo stadio e la sua replica, la cui
45
Capitolo 3 Amplificatore da strumentazione Gain Boosted
elevata resistenza di uscita consente di migliorare ulteriormente il matching
tra le correnti delle due sezioni.
Gli OTA sono stati progettati, come visto, per avere dinamica di ingresso
rail to rail : ci aspettiamo pertanto che i limiti superiore ed inferiore di tale
dinamica siano vincolati al corretto funzionamento del secondo stadio; osser-
viamo dunque che la tensione VSP
4 deve garantire che i transistori p M1 ed
M3 e gli n M5 ed M7 lavorino in zona di saturazione. Da tale considerazione
ricaviamo immediatamente:
(VGS − VT )7 + (VGS − VT )5 ≤ VCMIN ≤ VDD − |(VGS − VT )1| − |(VGS − VT )3|
L'applicazione richiede una dinamica di modo comune il più possibile estesa;
in generale, risulta più probabile che il segnale sia vincolato a gnd piuttosto
che a VDD. Pertanto, se risulta necessario ridurre la dinamica per ottenere be-
neﬁci su qualche altra speciﬁca, è preferibile agire riducendone la parte vicina
a VDD : a tale scopo è possibile ridurre le tensioni di overdrive di M7 ed M5;
notiamo che l'aver scelto uno secondo stadio di tipo p in luogo di un equiva-
lente di tipo n ha reso possibile estendere verso il basso la dinamica agendo sul
dimensionamento di uno specchio di polarizzazione, permettendo di rilassare
le speciﬁche sui transistori che si trovano sul percorso del segnale. Osservia-
mo inoltre che quando il modo comune di ingresso non è più ad un valore di
tensione suﬃciente a mantenere i transistori in saturazione, viene a mancare
il matching accurato richiesto tra i due stadi, in quanto il modo comune dello
stadio di uscita è ﬁssato dal circuito di common mode feedback. L'eﬀetto netto
4Identiche considerazioni valgono ovviamente per il nodo VSN
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osservabile è una riduzione del guadagno quando il modo comune si avvicina ai
rail di alimentazione: per bassi valori del modo comune di ingresso tale ridu-
zione può essere attribuita ad una riduzione della resistenza rd dei transistori
che formano gli specchi cascode di polarizzazione mentre, nel caso di tensioni
di modo comune prossime a VDD, oltre alla riduzione della rd di M1 e M1R,
contribuisce anche la riduzione della loro transconduttanza gm, in quanto essi
hanno anche il compito di trasmettere il segnale.
Il valore del guadagno può essere impostato dall'utente attraverso due bit
(mode_0 emode_1), permettendo di collegare la R1 di valore opportuno, come
riassunto dalla tabella 3.2.1.
mode_0 mode_1 Guadagno (G) R1
0 0 40 8.25 kΩ
0 1 20 16.5 kΩ
1 0 12 27.5 kΩ
1 1 1 330 kΩ
Tabella 3.2.1: Valori del guadagno
I valori che possono essere assunti dalla resistenza sono stati scelti in modo
che, per il massimo valore di corrente erogabile dallo stadio (pari alla corrente
di polarizzazione, ﬁssata a 10 µA), il circuito sia in grado, almeno idealmente,
di imporre su tale resistenza un valore di tensione pari a VDD/G; il resistore
di valore opportuno viene collegato in uscita allo stadio mediante una tecnica
a quattro contatti (ﬁg. 3.3) , in modo che la resistenza parassita introdotta
dagli interruttori percorsi dalla corrente che scorre nei rami dello stadio non
inﬂuenzi il valore della tensione che viene prelevata ai capi di R1ed utilizzata
negli anelli di reazione che impongono la tensione di ingresso ai capi di tale
resistenza.
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Figura 3.3: Rete per la selezione di R1
Attraverso un semplice decoder che riceve in ingresso i bit di controllo
mode_0 e mode_1 viene selezionata la resistenza che realizza il guadagno
scelto; la resistenza R1 è stata separata in due resistori di valore pari ad R1/2
ed è stato contattato il nodo centrale tramite il terminale center per permettere
l'aggiunta di una rete di compensazione che agisse solo a modo comune, come
verrà spiegato nel dettaglio nel paragrafo 3.6.2.
Il modo comune di uscita viene imposto tramite un circuito di common mo-
de feeback; a tale scopo anche la resistenza R2 è stata separata in due resistori
di valore pari ad R2/2: il modo comune di uscita viene prelevato dal terminale
centrale e viene confrontato con una tensione di riferimento pari a Vdd/2. Il
circuito di controllo di modo comune agisce sulla corrente di polarizzazione
dello stadio replica tramite i transistori M7R ed M8R e fa in modo che il modo
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comune di uscita sia pari al valore di riferimento.
3.2.1 Demodulazione
In ﬁgura 3.4 viene mostrato lo schema completo dell'ampliﬁcatore da strumen-
tazione originario5.
Figura 3.4: Ampliﬁcatore da strumentazione con modulatori [3.3]
Il modulatore di uscita SB1 eﬀettua la demodulazione del segnale, in ac-
cordo alle speciﬁche introdotte nel capitolo 1. E' risultato necessario integrare
nella parte superiore degli interruttori identici a quelli che realizzano il mo-
5Il modulatore di ingresso, posto a monte degli OTA, e le reti di compensazione non
vengono rappresentate per semplicità.
49
Capitolo 3 Amplificatore da strumentazione Gain Boosted
dulatore ma che non ricevono il segnale di clock (dummy switches), in modo
che le due sezioni rimanessero identiche e consentendo così ai transistori M1R
ed M2R di operare nelle medesime condizioni di M1 ed M2; in conseguenza di
questa necessaria modiﬁca, è da attendersi che la dinamica di modo comune
di ingresso risulti lievemente peggiorata nella sua parte superiore, in relazione
alla caduta di potenziale introdotta dai dummy switches. Notiamo inoltre nel
circuito la presenza di un ulteriore modulatore SB2: esso attua la tecnica di
dynamic element matching, scambiando periodicamente i transistori M7R ed
M8R dello specchio; in tal modo, l'oﬀset e il rumore ﬂicker ad essi associati
vengono modulati a frequenza fchop e possono essere eliminati dal ﬁltro passa
basso posto a valle.
Il demodulatore SB1 e il modulatore SB2 non sono stati collocati diret-
tamente sull'uscita dell'ampliﬁcatore; la ragione di questa scelta deriva dal-
l'osservare che se il modulatore fosse collegato tra i nodi ad alta impedenza
caricherebbe e scaricherebbe periodicamente le capacità parassite associate a
tali nodi, dando luogo ad un resistore equivalente di tipo switched capacitor
collocato in uscita. Tale resistore, ﬁnendo in parallelo ad R2, degraderebbe le
prestazioni dell'ampliﬁcatore.
L'aver collocato i due modulatori nelle posizioni visibili in ﬁgura 3.4, fa sì
che il contributo all'oﬀset associato ai transistori M9, M10, M11 ed M12 non
venga modulato; se da un lato questo fatto incide in modo relativamente ridotto
sull' oﬀset statico6 dell'ampliﬁcatore in quanto i quattro transistori sopracitati
si trovano montati in conﬁgurazione gate comune, dall'altro la presenza di una
asimmetria tra tali transistori può determinare una consistente componente di
6L'aggettivo statico verrà utilizzato per distinguere l'oﬀset presente in ingresso all'ampli-
ﬁcatore e che determina l'ampiezza dell'oﬀset ripple a valle del demodulatore dall'eventuale
oﬀset residuo presente a valle del ﬁltro.
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oﬀset residuo in uscita.
Le cause che portano al manifestarsi di questo errore e le simulazioni eﬀet-
tuate sulla precedente realizzazione del circuito al ﬁne di veriﬁcare la validità
del ragionamento eﬀettuato sono discusse nel paragrafo successivo.
3.3 Origine dell'errore
La sezione inferiore dello stadio replica è riportata in ﬁgura 3.5.
Figura 3.5: Sezione inferiore stadio replica.
Una eventuale asimmetria tra i transistori M11 e M12 si traduce in una
diﬀerenza fra le loro tensioni VGS; tale diﬀerenza si manifesta come una tensione
continua ai capi del modulatore SB2, denominata VS nel circuito in ﬁgura.
La tensione VS viene modulata da SB2 e appare come un'onda quadra Vd a
frequenza fch tra terminali di drain dei transistori M7R e M8R; in altre parole,
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il transistore M7R (M8R) avrà una tensione di drain per metà periodo pari
alla tensione di source di M11 (M12) e per l'altra metà pari a quella di M12
(M11). A causa del valore ﬁnito delle resistenze rd, le correnti generate dai
transistori M7R e M8R vengono modulate dalla tensione Vd, creando dunque
una corrente diﬀerenziale alternata in ingresso al modulatore chopper (3.6);
questa corrente, raddrizzata dal modulatore stesso, andrà a scorrere sempre
nel medesimo verso in uscita, creando dunque una corrente continua di oﬀset
che non potrà essere eliminata dal ﬁltro passa basso posto a valle.
Figura 3.6: Schema di principio che mostra l'eﬀetto commentato.
Il ragionamento eﬀettuato mostra come i drain dei transistori in basso deb-
bano essere posti ad una tensione indipendente dalle VGS di M11 ed M12 per
evitare che l'oﬀset presente tra questi ultimi possa modulare le correnti pro-
dotte dalle sorgenti; l'eﬀetto mostrato si riscontra anche nella parte superiore
dello stadio replica, a causa della modulazione della corrente di M1R ed M2R
dovuta all'oﬀset presente tra i transistori M9 ed M10 (ﬁg 3.4).
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3.3.1 Simulazioni Monte Carlo
La validità del ragionamento può essere riscontrata attraverso delle opportune
simulazioni eﬀettuate sulla precedente realizzazione del circuito; siamo interes-
sati a veriﬁcare quale sia l'entità del contributo all'oﬀset complessivo dell'am-
pliﬁcatore attribuibile ai quattro transistoriM9,M10 M11 edM12, suddividendo
l'apporto all'oﬀset statico da quello all'oﬀset residuo.
Prima di avviare le simulazioni Monte Carlo, viene stabilito il numero di
realizzazioni del circuito sulle quali eﬀettuare la simulazione desiderata: il si-
mulatore varia i parametri dei transistori secondo delle speciﬁche distribuzioni,
consentendo di analizzare l'eﬀetto degli errori di matching sul comportamento
del circuito. I dati ottenuti attraverso il simulatore elettrico sono stati elaborati
con l'ausilio di MATLAB al ﬁne di estrarne i parametri di interesse.
Oﬀset statico: Simulazione DC Monte Carlo
Per analizzare le caratteristiche di oﬀset statico del circuito è stata eﬀettuata
una simulazione DC su 20 campioni andando a valutare su tutti i campioni
quale fosse il valore dell'uscita diﬀerenziale in corrispondenza di ingresso dif-
ferenziale nullo. In ﬁgura 3.7 viene mostrato l'istogramma dei valori ottenuti
per l'oﬀset riportato in ingresso, nel caso di guadagno pari a 20.
Al ﬁne di determinare quale fosse il contributo all'oﬀset statico dei quattro
transistori sopra citati è stata eﬀettuata la medesima analisi escludendo tali
transistori dalla simulazione Monte Carlo; in questo modo i loro parametri non
vengono variati dal simulatore. Il relativo istogramma è riportato in ﬁgura 3.8
I risultati dell'analisi confermano come il contributo dei quattro transistori
all'oﬀset statico non risulti rilevante, data la conﬁgurazione gate comune in
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Figura 3.7: Oﬀset statico ottenuto considerando le variazioni sui parametri di
tutti i transistori.
cui essi si trovano, rispetto al contributo dato dagli altri transistori presenti
nel circuito.
Oﬀset residuo: Simulazione Transitorio Monte Carlo
L'oﬀset residuo si ricava come valor medio dell'oﬀset ripple presente sull'uscita
del demodulatore.; a tale scopo è stata eﬀettuata una simulazione in transito-
rio su 20 campioni del circuito, con ingresso diﬀerenziale nullo e frequenza di
chopper pari a 100 kHz. In ﬁgura 3.9 sono riportate due forme d'onda rica-
vate per l'oﬀset ripple, in cui si nota l'eﬀetto ﬁltrante delle capacità di carico
collegate sui nodi di uscita.
Dato l'eﬀetto trascurabile sull'oﬀset statico dei quattro transistori, l'am-
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Figura 3.8: Oﬀset statico ottenuto escludendo le variazioni sui 4 transistori in
conﬁgurazione gate comune
piezza dell'oﬀset ripple non varia signiﬁcativamente nelle simulazioni Monte-
Carlo eﬀettuate escludendo tali transistori.
Estraendo il valor medio in un periodo delle forme d'onda associate all'oﬀset
ripple ottenute nelle due diﬀerenti simulazioni si ottengono gli istogrammi in
ﬁgura 3.10 e 3.11.
Figura 3.10: Oﬀset residuo ottenuto considerando le variazioni sui parametri
di tutti i transistori.
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Figura 3.9: Oﬀset Ripple per due realizzazioni del circuito.
Confrontando i risultati ottenuti, si può osservare una signiﬁcativa riduzio-
ne dei valori dell'oﬀset residuo nel caso in cui vengano esclusi dalla simulazione
i transistori M9, M10 , M11 ed M12. Tale risultato conferma la validità del ra-
gionamento eﬀettuato nel precedente paragrafo e motiva una variazione della
precedente topologia, ﬁnalizzata ad implementare una soluzione che permetta
di minimizzare l'eﬀetto di modulazione delle correnti dei transistoriM1R,M2R,
M7R ed M8R causata dall'oﬀset presente tra i transistori degli stadi gate co-
mune e alla base dell'elevato oﬀset residuo presente nella precedente versione
del circuito.
3.4 La tecnica gain boosting
La tecnica nota come gain boosting o gain enhancement [3.4] [3.5] viene tipi-
camente implementata negli ampliﬁcatori operazionali per ottenere un elevato
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Figura 3.11: Oﬀset residuo ottenuto escludendo le variazioni sui parametri dei
quattro transistori.
guadagno, massimizzando la resistenza di uscita del circuito grazie all'ausilio
di un anello di reazione negativa.
Facendo riferimento alla ﬁgura 3.12 (a), osserviamo la tipica struttura ca-
scode. Tale conﬁgurazione presenta, come noto, una resistenza di uscita per
piccoli segnali pari a
Rout1
∼= rd2(gm1rd1)
Per aumentare la resistenza di uscita del circuito di un fattore gmrd si po-
trebbe collocare un altro transistore in conﬁgurazione gate comune tra M1 e
l'uscita: in tal modo però la dinamica di uscita risulterebbe ridotta in ragione
del maggior numero di transistori presente sul ramo, rendendo tale soluzione
incompatibile con le basse tensioni di alimentazione attualmente impiegate nei
circuiti CMOS.
Per evitare di incorrere in tale limitazione, una soluzione possibile può
essere quella di ricorrere alla topologia gain boosting mostrata in ﬁgura 3.12 (b);
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Figura 3.12: Principio di funzionamento della tecnica gain boosting.
in questo caso l'aumento della resistenza di uscita, e dunque del guadagno, è
ottenuto sfruttando una reazione: l'ampliﬁcatore, pilotando il gate diM1, forza
il source del transistore ad assumere la tensione VB. In questo modo tale nodo
risente in maniera ancora più ridotta delle variazioni della tensione di uscita
rispetto al caso precedente, riducendo in maniera consistente le variazioni della
corrente su rd2 e dunque della corrente di uscita.
Assumendo un guadagno G per l'ampliﬁcatore, per piccoli segnali ottenia-
mo
Rout2 = rd2 + rd1 (1 + gm1Grd2)
∼= Grd2(gm1rd1) = GRout1 (3.4.1)
Notiamo dunque che la soluzione gain boosting consente di ottenere una resi-
stenza di uscita incrementata di un fattore pari al guadagno dell'ampliﬁcatore
ausiliario rispetto alla conﬁgurazione cascode. Nel caso di uno stadio cascode
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diﬀerenziale, la tecnica gain boosting può essere implementata sfruttando un
ampliﬁcatore fully diﬀerential come in ﬁgura 3.13; le tensioni di gate dei tran-
sistori M3 ed M4 a modo comune sono ﬁssate da un circuito di common mode
feedback interno all'ampliﬁcatore ausiliario.
Figura 3.13: Tecnica gain boosting applicata ad uno stadio diﬀerenziale
cascode.
3.4.1 Esempi di soluzione per l'ampliﬁcatore ausiliario
In letteratura vengono proposte diﬀerenti soluzioni [3.6] [3.7] per l'ampliﬁcatore
ausiliario da utilizzare nell'anello di reazione mostrato in ﬁgura 3.12.
Una prima semplice soluzione prevede l'utilizzo di uno stadio source comu-
ne (ﬁg 3.14).
59
Capitolo 3 Amplificatore da strumentazione Gain Boosted
Figura 3.14: Soluzione source comune per l'ampliﬁcatore ausiliario.
In questo caso, il guadagno G introdotto dall'ampliﬁcatore ausiliario è pari
a gm3rd3; di conseguenza, sulla base della relazione 3.14 si ottiene:
Rout ∼= rd2(gm3rd3)(gm1rd1)
Se da un lato la soluzione proposta risulta estremamente semplice, dall'altro
introduce un peggioramento sul limite inferiore della dinamica di uscita del-
l'ampliﬁcatore complessivo: si nota infatti come tale limite nel caso del circuito
in ﬁgura 3.12 (a) fosse pari a (VGS − VT )1+(VGS − VT )2, mentre nella soluzione
appena presentata esso risulta (VGS − VT )1 + (VGS − VT )3 + VT3 .
La limitazione sulla dinamica osservata nella soluzione source comune deri-
va dall'aver impiegato uno stadio di tipo n; per superare tale limitazione è pos-
sibile ricorrere ad uno stadio folded cascode con ingresso di tipo p per realizzare
l'ampliﬁcatore ausiliario. In ﬁgura 3.15 viene mostrata la sua implementazione
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nel caso di stadio diﬀerenziale .
Figura 3.15: Soluzione folded cascode diﬀerenziale con ingresso p per
l'ampliﬁcatore ausiliario.
In questo caso l'ampliﬁcatore ausiliario non introduce limitazioni sulla di-
namica di uscita, che risulta ﬁssata dall'ampliﬁcatore originario7 e pari a
(VGS − VT )2 + (VGS − VT )3 + VMIN ; un possibile svantaggio introdotto da
questa seconda soluzione è un signiﬁcativo aumento del consumo dell'am-
pliﬁcatore in relazione alla corrente necessaria alla corretta polarizzazione
dell'ampliﬁcatore ausiliario introdotto.
7Con VMIN è stata indicata la tensione minima che deve essere presente ai capi dello
specchio di polarizzazione che fornisce la corrente IB aﬃnchè esso funzioni correttamente.
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3.5 Implementazione della tecnica gain boosting
nell'ampliﬁcatore progettato
La tecnica appena mostrata può essere eﬃcacemente sfruttata nell'ampliﬁca-
tore da strumentazione al ﬁne di ridurre l'elevato oﬀset residuo presente nella
precedente realizzazione del circuito.
In ﬁgura 3.16 viene mostrata la sezione superiore8 dello stadio replica del-
l'ampliﬁcatore con inclusi gli ampliﬁcatori ausiliari, il cui dimensionamento
verrà discusso nelle sezioni successive; sfruttando la reazione, i source dei tran-
sistori M9 ed M10 vengono mantenuti ad un potenziale indipendente dalle loro
VGS, eliminando così l'eﬀetto di modulazione delle correnti di M1R ed M2R
commentato nel paragrafo 3.3 . In letteratura [3.8] [3.9] sono riportati alcuni
interessanti esempi di applicazione della topologia gain enhancement ai ﬁni
della riduzione dell'oﬀset. In entrambi i casi citati, è stato deciso di ricorrere
ad una soluzione fully diﬀerential per l'ampliﬁcatore ausiliario9; grazie al cor-
tocircuito virtuale tra gli ingressi di tale ampliﬁcatore imposto dalla reazione,
i transistori interessati dal problema descritto in precedenza sono vincolati a
lavorare con la medesima tensione VDS, indipendente dall'oﬀset originato dalle
asimmetrie tra i transistori in conﬁgurazione gate comune.
Nella topologia proposta in questo lavoro di tesi, come già commentato,
lo stadio replica deve riprodurre le stesse correnti che scorrono nei rami del
secondo stadio della sezione superiore del circuito; aﬃnchè la replica di tale
correnti possa essere precisa, i transistori dei due stadi devono operare nelle
medesime condizioni di lavoro. A tal ﬁne è stato scelto di vincolare i source
8Considerazioni analoghe possono essere ripetute per la sezione inferiore.
9Per una descrizione dettagliata della topologia implementata dagli autori, si rimanda
agli articoli citati.
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Figura 3.16: Stadio di uscita gain boosted.
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dei transistori M9 ed M10 ad assumere rispettivamente lo stesso potenziale dei
source dei transistori M3 ed M4 in questo modo si ottiene sia l'isolamento dei
nodi di source dall'oﬀset dei transistori M9 ed M10 che il rispetto del vincolo
sulla precisione nella replica delle correnti richiesto dalla particolare topologia.
E' opportuno notare che, a causa delle diﬀerenze sui valori dei parame-
tri dei transistori introdotte dal processo, sarà presente una diﬀerenza fra le
tensioni VGS dei transistori M3 ed M4; se pertanto il collegamento allo stadio
replica tramite gli ampliﬁcatori ausiliari fosse mantenuto ﬁssato, tale diﬀeren-
za verrebbe riportata ai capi del modulatore SB1 e il problema riscontrato in
precedenza si ripeterebbe. Per evitare che ciò accada, gli ampliﬁcatori ausiliari
vengono collegati allo stadio replica tramite i modulatori indicati in ﬁgura con
Sa1 ed Sa2: in questo modo, in entrambi i semiperiodi del segnale di pilotag-
gio dei tre modulatori, i transistori M1R ed M2R si trovano a lavorare sempre
con la medesima tensione di drain; le loro correnti non vengono così modulate
dall'oﬀset e il problema riscontrato non si veriﬁca.
3.5.1 Topologia e dimensionamento degli ampliﬁcatori au-
siliari
Per implementare gli ampliﬁcatori ausiliari è stata scelta una semplice coppia
diﬀerenziale con carico a specchio; in ﬁgura 3.17 viene mostrato lo schema di
uno degli ampliﬁcatori utilizzato nella sezione superiore.
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Figura 3.17: Topologia scelta per l'ampliﬁcatore ausiliario.
La coppia di ingresso dell'ampliﬁcatore è stata scelta di tipo n sulla ba-
se delle osservazioni sulla dinamica di uscita dell'ampliﬁcatore complessivo
eﬀettuate nel paragrafo 3.4.1.
Osservando il circuito notiamo immediatamente che:
|VGSP | = VSOP − VKOP
Aﬃnchè il transistore M2 lavori in zona di saturazione, risulta necessario che
sia veriﬁcata la condizione
VKOP ≥ VSOP − VTn ⇒ VSOP − VKOP ≤ VTn ⇒ |VGSP | ≤ VTn
Dalla relazione appena ricavata è possibile dedurre immediatamente che, af-
ﬁnchè il transistore M9 non sia interdetto, deve sussistere la condizione
∣∣VTp∣∣ ≤ |VGSP | ≤ VTn ⇒ VTn ≥ ∣∣VTp∣∣
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La topologia scelta può essere dunque utilizzata per realizzare l'ampliﬁcatore
ausiliario solo se la coppia di ingresso possiede una tensione di soglia più elevata
di quella dei transistori pilotati dall'uscita dell'ampliﬁcatore stesso: a questo
scopo, essendo M9 un transistore di tipo low voltage , i transistori M1 ed M2
sono stati scelti di tipo regular.
Per dimensionare i transistori della coppia di ingresso, stabiliamo per l'am-
pliﬁcatore ausiliario una unity gain frequency pari a 2 MHz; stimando una
capacità equivalente CP al nodo di uscita dell'ampliﬁcatore ausiliario pari ad
1 pF , otteniamo10:
f0 =
gmn
2piCp
⇒ gmn ∼= 12µS
Sulla base di questa speciﬁca, è possibile stabilire il valore della corrente di
polarizzazione I0 dell'ampliﬁcatore ausiliario: ﬁssando per la coppia di ingresso
una (VGS − VT ) di 200mV otteniamo:
ID1 = gmnVTE = gmn
(VGS − VT )
2
= 1.2µA
Osservando che a riposo la corrente che scorre nei transistori della coppia
diﬀerenziale di ingresso risulta pari a I0/2, è stata stabilita una corrente di
polarizzazione pari a 2 µA e i transistori della coppia di ingresso sono stati di-
mensionati di conseguenza. L'ampliﬁcazione di modo diﬀerenziale del circuito,
ricavata attraverso un equivalente di Norton, è data dalla relazione:
Ad = gmnRout = gmn (rd2|| rd4)
10Indichiamo con gmn la transconduttanza dei transistori della coppia di ingresso
dell'ampliﬁcatore ausiliario
66
Capitolo 3 Amplificatore da strumentazione Gain Boosted
Per dimensionare opportunamente i transistori dello specchio di carico M3 ed
M4, ricaviamo l'espressione della densità spettrale di potenza riportata in in-
gresso all'ampliﬁcatore progettato. Applicando lo stesso tipo di analisi descrit-
ta nel paragrafo 3.1.2, ricaviamo una tensione di rumore riferita all'ingresso
pari a
vGBn =
(in1 − in2) + (in3 − in4)
gmn
Da cui, attraverso semplici sostituzioni, è possibile ricavare la densità spettrale
di potenza riferita all'ingresso11:
SvGBn = 2
(
Sv1 +
(
gmp
gmn
)2
Sv3
)
= 2
Sv1 +((VGS − VT )n
(VGS − VT )p
)2
Sv3

Possiamo dunque notare che, per minimizzare il contributo al rumore da-
to da M3 ed M4, conviene dimensionare tali transistori in modo da ottene-
re (VGS − VT )p > (VGS − VT )n. Sostituendo nella precedente espressione la
relazione per la densità spettrale di rumore termico, otteniamo:
SvGBn−TH = 2
(
8
3
kT
gmn
+
(
gmp
gmn
)2
8
3
kT
gmp
)
= 2
(
8
3
kT
gmn
)(
1 +
(VGS − VT )n
(VGS − VT )p
)
Se dimensionassimo i transistori dello specchio di carico per ottenere, ad esem-
pio (VGS − VT )p = 2 (VGS − VT )n, otterremmo una densità spettrale di po-
tenza riportata in ingresso pari a circa 2.8 · 10−15 V 2/Hz, corrispondente a
53nV/
√
Hz.
11Si ipotizza che Si1 = Si2 e Si3 = Si4. Con gmp viene indicata la transconduttanza dei
transistori M3 ed M4.
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Nonostante il rumore dovuto agli ampliﬁcatori ausiliari non contribuisca
in maniera signiﬁcativa al rumore riportato in ingresso all'ampliﬁcatore da
strumentazione complessivo, come verrà mostrato nella sezione 3.8, è possibile
agire sul dimensionamento dei transistori per ridurlo ulteriormente; il dimen-
sionamento è stato pertanto eﬀettuato con l'ausilio del simulatore, in modo
che potessero essere soddisfatte tutte le speciﬁche poste.
Per quanto riguarda gli ampliﬁcatori ausiliari implementati nella sezione
inferiore dello stadio di uscita, possono essere ripetute osservazioni analoghe a
quelle appena enunciate; ovviamente, in base all'osservazione sulla dinamica di
uscita compiuta nel paragrafo 3.4.1, le coppie di ingresso di tali ampliﬁcatori
sono state scelte di tipo p.
3.6 Stabilità
L'analisi di stabilità del sistema complessivo viene presentata in questa sezione,
mostrando quali siano state le linee guida per il dimensionamento delle reti
di compensazione che agiscono per stimoli di modo diﬀerenziale e di modo
comune; il problema dell'instabilità potrebbe sorgere a causa della chiusura in
reazione dell'ampliﬁcatore a due stadi formato, per ciascuno dei due rami della
sezione superiore del circuito, dall'OTA e dallo stadio source comune cascode.
In ﬁgura 3.18 viene mostrato lo schema complessivo dell'ampliﬁcatore da
strumentazione, comprensivo delle reti di compensazione. Sulla stabilità del
sistema complessivo non hanno inciso le modiﬁche topologiche introdotte im-
plementando la tecnica gain boosting che sono state pertanto trascurate nel-
l'analisi presentata in questa sezione.
68
Capitolo 3 Amplificatore da strumentazione Gain Boosted
Figura 3.18: Schema dell'ampliﬁcatore da stumentazione, comprensivo delle
reti di compensazione. [3.3]
3.6.1 Analisi di modo diﬀerenziale
Per piccoli segnali di modo diﬀerenziale, è possibile analizzare metà del circuito
considerando a massa i punti sull'asse di simmetria, come rappresentato in
ﬁgura 3.19.
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Figura 3.19: Circuito equivalente per piccoli segnali di modo diﬀerenziale.
Consideriamo il circuito equivalente di Norton del primo e del secondo
stadio ad anello aperto e, per il momento, trascuriamo l'eﬀetto caricante della
resistenza12 R1A.
Figura 3.20: Circuito equivalente di Norton per i due stadi.
Nel circuito equivalente mostrato in ﬁgura 3.20 Gm1 e Gm2 sono le trans-
conduttanze equivalenti del primo (OTA) e del secondo stadio ed Rout1 e Rout2
sono le rispettive resistenze di uscita; il circuito include anche le capacità equi-
12Nel seguito, per semplicità di scrittura, indicheremo con la notazione R1A la resistenza
R1/2.
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valenti ai nodi di uscita del primo e del secondo stadio, denominate C1 e C2.
Dato che la distanza fra i poli associati ai due nodi ad alta impedenza non è suf-
ﬁciente a garantire la stabilità del sistema, è stata adottata una compensazione
di Miller introducendo un condensatore CCD tra i nodi stessi.
Se il guadagno in continua del secondo stadio Gm2Rout2 risulta molto mag-
giore dell'unità, è possibile scrivere il polo dominante, associato al nodo di
uscita del primo stadio, nella sua forma approssimata:
ωP1 ∼= 1
Rout1Rout2Gm2CCD
Osservando che il guadagno in continua complessivo dei due stadi risulta pari
a A0 = Gm1Rout1Gm2Rout2, si ottiene una unity gain frequency pari a
ω0 = A0ωP1 ∼= Gm1
CCD
Il secondo polo, con alcune approssimazioni, dipende esclusivamente dalla ca-
pacità associata al nodo di di uscita del secondo stadio e dunque è dato dalla
relazione
ωP2 ∼= Gm2
C2
Per ﬁssare il margine di fase desiderato, si dimensiona CCD in modo che il se-
condo polo si trovi ad una distanza σ da ω0; con elevati valori di CCD si ottiene
un ampio margine di fase a scapito di una riduzione di ω0. La resistenza RCD
è stata dimensionata di valore pari ad 1/Gm2 in modo da traslare a frequenze
elevate (idealmente all'inﬁnito) lo zero a parte reale positiva introdotto dal
condensatore CCD.
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Consideriamo adesso l'eﬀetto della resistenza di carico R1A collegata in
parallelo alla resistenza Rout2. In ragione della riduzione della resistenza di
uscita e del minore eﬀetto Miller, il guadagno in continua si riduce e il polo
dominante viene traslato a frequenze più elevate secondo le relazioni
A
′
0 = A0
R1A
Rout2
ω
′
P1 =
1
Rout2 (C1 + (1 +Gm2R1A)CCD)
(3.6.1)
Il prodotto guadagno banda rimane inalterato esclusivamente con R1 = 330 kΩ
(guadagno complessivo dell'ampliﬁcatore da strumentazione pari ad 1) in quan-
to solo in tal caso rimane veriﬁcata l'ipotesi Gm2Rout2  1. Osservando che
ωP2 non dipende dalla resistenza di carico è possibile dedurre che per gli altri
valori della resistenza di carico R1A il margine di fase aumenta in relazione alla
riduzione del prodotto guadagno banda del sistema.
3.6.2 Analisi di modo comune
A modo comune, il circuito equivalente da studiare è quello riportato in ﬁgura
3.21.
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Figura 3.21: Circuito equivalente a modo comune.
Si può osservare che anche in questo caso il circuito risulta equivalente a
quello di un ampliﬁcatore a due stadi in conﬁgurazione unity gain; data la
simmetria, è possibile assumere che nella resistenza R1 non scorra corrente e
pertanto essa non viene considerata nello studio. Per quanto osservato nel pre-
cedente paragrafo, l'assenza di un carico sull'uscita del secondo stadio provoca
un innalzamento del valore del guadagno e un aumento del prodotto guadagno
banda del sistema; di conseguenza, per mantenere il valore richiesto del margi-
ne di fase al ﬁne di garantire la stabilità, risulterebbe necessario aumentare il
valore del condensatore CCD a scapito del valore del prodotto guadagno ban-
da. Per evitare che il prodotto guadagno banda di modo diﬀerenziale venisse
ridotto è risultato necessario aggiungere una rete di compensazione che agisse
esclusivamente a modo comune; a tale scopo, il resistore R1 è stato diviso in
due resistori R1A ed R1B di valore R1/2 e la rete di compensazione di modo
comune costituita da RCC e CCC è stata collegata tra il loro punto centrale e
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l'uscita del primo stadio.
3.7 Risposta in frequenza
La risposta che è di interesse ricavare al ﬁne di determinare le prestazioni del
circuito al variare della frequenza è la funzione (idr1 − idr2) /vid; il polo associa-
to al nodo di uscita infatti non inﬂuenza la risposta in frequenza del sistema in
quanto il segnale, grazie all'azione dei modulatori, viene riportato in continua
prima di raggiungere l'uscita: l'azione svolta da tale polo è dunque solamen-
te quella di un utile ﬁltraggio passa basso. E' possibile osservare che, anche
in questo caso, l'eﬀetto degli ampliﬁcatori ausiliari della rete di gain boosting
progettata può essere trascurato nello studio, dato che la risposta in frequenza
di interesse non viene inﬂuenzata dalla modiﬁca topologica eﬀettuata; possia-
mo osservare che neppure il polo di uscita viene interessato dalla modiﬁca:
l'incremento della resistenza di uscita, che porterebbe ad una traslazione di
tale singolarità, viene infatti annullato, dal punto di vista dell'uscita, dalla
presenza della resistenza R2. Come già commentato nei precedenti paragra-
ﬁ, in base alle scelte progettuali compiute, si può ragionevolmente assumere
che le correnti replicate siano identiche ad ID1 ed ID2 e dunque la funzione
precedentemente scritta sia assimilabile alla risposta (id1 − id2) /vid.
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Figura 3.22: Circuito equivalente per il calcolo della risposta in frequenza
Per ricavare tale risposta, ricorrendo ad alcune approssimazioni , ci ricon-
duciamo al circuito13 mostrato in ﬁgura 3.22 (a), dove con R0 è stata indicata
la resistenza di uscita dello specchio di polarizzazione e con CP la capacità
ottenuta considerando i contributi delle capacità parassite presenti tra il nodo
di uscita del secondo stadio e massa. Trascurando la resistenza R0 nel parallelo
con R1A e assumendo che le variazioni al nodo di uscita del secondo stadio siano
molto maggiori rispetto alle variazioni al nodo di uscita dell'OTA, è possibile
sempliﬁcare ulteriormente il circuito, come mostrato in ﬁgura 3.22 (b); da tale
circuito, trascurando la resistenza RCD nella serie con l'impedenza associata
al condensatore CCD, è possibile ricavare immediatamente la corrente id1 in
funzione della tensione presente sul nodo di uscita:
id1 =
vsp
R1A
(1 + sR1ACT ) (3.7.1)
dove con CT è stato indicato il parallelo delle capacità mostrate in ﬁgura
13Valido per piccoli segnali di modo diﬀerenziale, come precisato nel paragrafo 3.6.1. Per
semplicità ricaveremo la risposta dell'equivalente di metà circuito.
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3.22(b).
Nella funzione di trasferimento appena ricavata è presente uno zero alla
frequenza fz = 1/2piR1ACT ; tale singolarità, che simulazioni hanno mostrato
agire a frequenze minori della unity gain frequency f0, introduce un errore siste-
matico nella misura, a causa dell'incremento del modulo e della fase introdotte
nella risposta in frequenza.
Per eliminare l'eﬀetto dello zero, è stato scelto di agire riducendo la unity
gain frequency dell'anello di reazione di ingresso: scrivendo infatti la risposta
in frequenza dell'anello, approssimandola a polo dominante, si ottiene:
vsp
vip
=
1
1 + j f
f0
Sostituendo la risposta ricavata nella relazione 3.7.1, otteniamo la risposta in
frequenza di interesse:
id1
vip
=
1 + j2pifR1ACT
R1A
1
1 + j f
f0
Riducendo la frequenza f0 in modo tale che coincida con la frequenza di zero è
possibile eliminare l'eﬀetto di quest'ultima singolarità; al ﬁne di ottenere questo
risultato, è possibile agire sul dimensionamento del transistore M1 (lasciando
inalterato il rapportoW1/L1): dalla relazione 3.6.1 è possibile infatti osservare
che un aumento della capacità C1 provoca una riduzione della frequenza di polo
e dunque, conseguentemente, della frequenza f0. Il corretto dimensionamento
del transistore M1 è stato eﬀettuato con l'ausilio del simulatore.
Resta da precisare che nel caso di guadagno unitario, per quanto com-
mentato nel paragrafo 3.6.1, l'azione di ridurre il polo dominante ad anello
aperto non produce eﬀetti signiﬁcativi sulla frequenza f0; per evitare che lo
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zero degradasse la risposta per guadagno unitario è stato inserito pertanto un
ﬁltro passa basso, realizzato tramite una semplice squadra R-C, tra l'uscita
dell'OTA e il gate di M1R. In questo modo il segnale viene ﬁltrato prima che
si manifesti l'eﬀetto dello zero. Le performance ottenute verranno mostrate
attraverso i risultati delle simulazioni eﬀettuate, presenti nel capitolo 4.
3.8 Rumore
Per semplicità, l'analisi di rumore verrà svolta considerando metà circuto (ﬁg.
3.23), come nel caso di stimoli di modo diﬀerenziale; raddoppiando il risul-
tato ricavato, sotto l'ipotesi di generatori di rumore incorrelati, sarà dunque
possibile trovare il contributo di rumore complessivo.
Figura 3.23: Circuito equivalente per l'analisi del rumore.
Come è possibile notare dal circuito, sono stati trascurati i contributi dei
transistori in conﬁgurazione gate comune. Il generatore vGBn rappresenta la
tensione di rumore riportata in ingresso agli ampliﬁcatori ausiliari, presente
sui drain di M1R ed M7 grazie al cortocircuito virtuale imposto ai capi degli
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ampliﬁcatori stessi; tale tensione, agendo ai capi della resistenza diﬀerenziale
rd, darà luogo ad una corrente di rumore pari a
iGBn =
vGBn
rd
Sulla resistenza R2A, tenendo conto di tutti i contributi, scorrerà pertanto una
corrente di rumore14 pari a:
iR2An = −
(
i1Rn + i7Rn +
vGBn
rd1R
+
vGBn
rd7R
)
− gm1Rvgs1n (3.8.1)
La tensione vgs1n può essere ricavata dallo stadio superiore; la corrente di
rumore che scorre nella resistenza R1A sarà data da tre contributi: le correnti
di rumore di M1 ed M7 e la corrente di rumore generata dalla tensione vgs1n.
Si ottiene pertanto:
iR1An = − (i1n + i7n)− gm1vgs1n
Osserviamo che, considerando valido il cortocircuito virtuale, la tensione di
rumore riportata in ingresso all'OTA viene replicata sul nodo di uscita del
secondo stadio; tale tensione, a rigore, è costituita dalla somma della tensione
di rumore dell'OTA riportata in ingresso e della tensione di rumore del secondo
stadio riportata in ingresso: il secondo termine può essere scritto15 , passando
alle densità spettrali di potenza,come
SvnRTI2 =
1
(Gm1Rout1)
2
(
Sv1 + Sv7
(
gm7
gm1
)2)
14Nella relazione che segue la tensione di rumore riportata in ingresso è stata considerata
identica per i due ampliﬁcatori ausiliari, dato il loro equivalente dimensionamento.
15Il pedice 2 indica che tale relazione si riferisce al solo contributo del secondo stadio
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Avendo dimensionato in modo da avere un elevato guadagno Gm1Rout1 e
gm7 = gm1, tale termine risulterà trascurabile rispetto al primo. Al nodo di
uscita del secondo stadio otteniamo dunque:
vR1An = v
OTA
n = R1AiR1An = −R1A (i1n + i7n + gm1vgs1n)
da cui ricaviamo
vgs1n = − 1
gm1
(
vOTAn
R1A
− i1n − i7n
)
Sostituendo la relazione ricavata nell'espressione 3.8.1, otteniamo
iR2An = −
(
i1Rn + i7Rn +
vGBn
rd1R
+
vGBn
rd7R
)
+
gm1R
gm1
(
vOTAn
R1A
− i1n − i7n
)
Ponendo gm1 = gm1R e moltiplicando per R2Aè possibile ricavare la tensione di
rumore in uscita:
vR2An =
R2
R1
vOTAn −R2A
(
i1Rn + i7Rn + i1n + i7n +
vGBn
rd1R
+
vGBn
rd7R
)
Da cui, sostituendo le densità spettrali di potenza e considerando M1 = M1R
e M7 = M7R, otteniamo:
SvnR2A =
(
R2
R1
)2
SvOTAn + 2 (R2Agm1)
2 (Svn1 + Svn7) +R
2
2A
(
1
r2d1R
+
1
r2d7R
)
SvGBn
Dividendo per il quadrato dell'ampliﬁcazione R2/R1 e raddoppiando il ri-
sultato trovato, si ottiene la densità spettrale di potenza di rumore totale
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dell'ampliﬁcatore, riportata in ingresso:
SvnRTI = 2SvOTAn + (R1gm1)
2 (Svn1 + Svn7) +
R21
2
(
1
r2d1R
+
1
r2d7R
)
SvGBn
Sostituendo le espressioni per la densità spettrale di rumore termico, ottenia-
mo:
SvnRTI−TH = 2SvOTAn−TH + 2 (R1gm1)
2
(
8
3
kT
gm1
)
+
R21
2
(
1
r2d1R
+
1
r2d7R
)
SvGBn−TH
La relazione appena ricavata consente di stimare la densità di potenza di ru-
more termico riferita all'ingresso dell'ampliﬁcatore da stumentazione; notiamo
che il caso peggiore si veriﬁca nel caso di ampliﬁcazione unitaria, in quanto la
resistenza R1 assume il suo massimo valore, pari a 330kΩ; nel caso di guadagno
pari a 20, si ottiene un valore pari a circa 50nV/
√
Hz.
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Risultati delle simulazioni
In questo capitolo vengono presentati i risultati delle simulazioni eﬀettuate
sull'ampliﬁcatore da strumentazione, svolte in ambiente Cadence Virtuoso;
grazie al risultato delle simulazioni è possibile prevedere quale potrà essere il
comportamento del circuito progettato.
I tipi di analisi che sono stati svolti sul sistema sono:
 Analisi in DC: valutazione delle dinamiche di modo diﬀerenziale e di
modo comune.
 Analisi in AC: risposta in frequenza (id1R − id2R) /vind e valutazione
della banda del sistema.
 Analisi in transitorio: demodulazione in fase e in quadratura.
 Simulazioni Monte Carlo: valutazione dell'oﬀset residuo presente in
uscita.
 Analisi di rumore: valutazione del rumore riportato in ingresso al-
l'ampliﬁcatore e dell'eﬀetto della modulazione chopper sul rumore.
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4.1 Simulazioni DC
Le simulazioni DC permettono di valutare quali siano le dinamiche di modo
diﬀerenziale e di modo comune del sistema progettato.
Per quanto riguarda la dinamica di modo diﬀerenziale, sono state svolte
simulazioni nelle quattro conﬁgurazioni di guadagno possibili ed è stata valuta-
to per ciascuna di esse quale fosse il valore di tensione diﬀerenziale di ingresso
per la quale l'errore sul guadagno supera l' 1%.
I risultati sono riassunti nella tabella 4.1.1, a confronto con la dinamica
diﬀerenziale di ingresso ideale (±VDD/A), per il caso di alimentazione pari a
3.3 V.
Valore del guadagno Dinamica ottenuta ±VDD/A
1 ±3V ±3.3V
12 ±220mV ±275mV
20 ±130mV ±165mV
40 ±65mV ±82.5mV
Tabella 4.1.1: Dinamica diﬀerenziale di ingresso per i quattro valori del
guadagno.
Nel seguito vengono mostrati i graﬁci relativi alle simulazioni appena com-
mentate, nel caso di ampliﬁcazione 1, 20 e 40.
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Figura 4.1: Caratteristica ingresso uscita diﬀerenziale: guadagno 1.
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Figura 4.2: Caratteristica ingresso uscita diﬀerenziale: guadagno 20
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Figura 4.3: Caratteristica ingresso uscita diﬀerenziale: guadagno 40
La dinamica di modo comune, il cui ampio valore costituisce una delle
caratteristiche originali dell'ampliﬁcatore progettato, è stata valutata ﬁssando
un valore per la tensione diﬀerenziale di ingresso pari a 10 mV e variando
la tensione di modo comune nel range 0 ÷ VDD; è stato indicato come limite
di dinamica il valore di tensione di modo comune per il quale la tensione
diﬀerenziale di uscita varia di una percentuale pari all' 1% del valore corretto.
I risultati, ottenuti per tre valori di VDD e ampliﬁcazione 20, sono riassunti
nella tabella 4.1.2 .
Tensione di alimentazione Dinamica di modo comune ottenuta
1.5 V 120mV ÷ 1.35V
1.8 V 120mV ÷ 1.65V
3.3 V 100mV ÷ 3.15V
Tabella 4.1.2: Dinamica di modo comune di ingresso per ampliﬁcazione 20.
Nel seguito vengono mostrati i graﬁci relativi alle simulazioni appena com-
mentate.
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Figura 4.4: Tensione diﬀerenziale di uscita in funzione della tensione di modo
comune di ingresso per VDD = 1.5V , guadagno pari a 20 e tensione diﬀerenziale
in ingresso 10 mV.
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Figura 4.5: Tensione diﬀerenziale di uscita in funzione della tensione di modo
comune di ingresso per VDD = 1.8V , guadagno pari a 20 e tensione diﬀerenziale
in ingresso 10 mV.
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Figura 4.6: Tensione diﬀerenziale di uscita in funzione della tensione di modo
comune di ingresso per VDD = 3.3V , guadagno pari a 20 e tensione diﬀerenziale
in ingresso 10 mV.
4.2 Simulazioni AC
Come commentato nel capitolo precedente, la risposta in frequenza di interesse
è rappresentata dalla funzione (id1R − id2R) /vind, ossia la corrente diﬀerenziale
prodotta dallo stadio replica in funzione della tensione diﬀerenziale di ingresso,
al variare della frequenza; la risposta deve presentare ampiezza costante e sfa-
samento ridotto nella banda di interesse, al ﬁne di non introdurre signiﬁcativi
errori sistematici nel processo di demodulazione.
Indichiamo con H (jω ) la risposta in frequenza del circuito a monte del
demodulatore e supponiamo che in ingresso venga applicato uno stimolo sinu-
soidale di frequenza f0, ampiezza unitaria e fase nulla; otteniamo pertanto che,
in ingresso al demodulatore sarà presente un segnale dato da:
y (t) = |H(f0)| sin (2pif0t+ ∠H (f0))
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Da cui, svilluppando i calcoli, otteniamo:
y (t) = |H(f0)| (cos (∠H (f0)) · sin (2pif0t) + sin (∠H (f0)) · cos (2pif0t))
La presenza di una fase diversa da zero alla frequenza f0 provocherà dunque
due eﬀetti di errore: la componente del segnale di uscita in fase con l'ingres-
so risulterà sistematicamente diﬀerente di un fattore cos (∠H (f0)) dal valore
ideale e la componente in quadratura risulterà diversa da zero in ragione del
fattore sin (∠H (f0)) .
In conseguenza di quanto osservato nel capitolo precedente, è lecito aspet-
tarsi prestazioni diﬀerenti a seconda del guadagno impostato in quanto, come
visto, la presenza della resistenza R1 inﬂuenza le caratteristiche della risposta
in frequenza; nella tabella sono riassunti alcuni dati estratti dalle simulazioni
AC, nello speciﬁco l'errore di fase a 100 kHz e 1MHz e la frequenza alla quale
il guadagno è variato di 0.5 dB rispetto al valore assunto a basse frequenze,
indicata in tabella con fmax.
Valore Guadagno Fase a 100 kHz Fase a 1MHz fmax
1 −0.3◦ −3° 6MHz
12 −0.4° +3° 3MHz
20 −0.2° −2.8° 10MHz
40 −1.2° −10° 2MHz
Tabella 4.2.1: Dati signiﬁcativi estratti dalla risposta in frequenza.
I graﬁci della risposta in frequenza dell'ampliﬁcatore vengono riportati nel
seguito nel caso di guadagno 1 e 20.
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Figura 4.7: Risposta in frequenza per ampliﬁcazione 1: modulo.
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Figura 4.8: Risposta in frequenza per ampliﬁcazione 1: fase.
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Figura 4.9: Risposta in frequenza per ampliﬁcazione 20: modulo
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Figura 4.10: Risposta in frequenza per ampliﬁcazione 20: fase.
4.3 Transitorio e demodulazione
Le simulazioni in transitorio sono necessarie al ﬁne di veriﬁcare le prestazioni
del sistema impiegato in operazioni di demodulazione..
Per ampliﬁcazione pari a 20, il circuito è stato inizialmente simulato for-
nendo in ingresso un segnale sinusoidale di ampiezza 10mV alle frequenze
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di 100 kHz e 1MHz e compiendo il raddrizzamento della forma d'onda atti-
vando esclusivamente il modulatore di uscita ad una frequenza pari a quella
dell'ingresso. I risultati sono riportati in ﬁgura 4.11 (100 kHz) e ﬁgura 4.12(1
MHz).
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Figura 4.11: Tensione diﬀerenziale di uscita. Raddrizzamento di un segnale a
100 kHz.
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Figura 4.12: Tensione diﬀerenziale di uscita. Raddrizzamento di un segnale a
1 MHz.
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Per frequenza pari ad 1 MHz notiamo l'eﬀetto di ritardo causato dallo
sfasamento introdotto dall'ampliﬁcatore a tale frequenza.
Per valutare le prestazioni del sistema utilizzato in applicazioni di impe-
denziometria, in cui è necessario eﬀettuare una demodulazione in fase e in
quadratura del segnale in ingresso, il sistema è stato sollecitato con un segnale
di ingresso sinusoidale in modo da ottenere in uscita un segnale di ampiezza
200 mV, fase nulla e frequenza variabile nell'intervallo 10kHz ÷ 5MHz. Il
valor medio della tensione diﬀerenziale di uscita è stato calcolato con l'ausilio
del simulatore.
I risultati delle simulazioni nel caso di demodulazione in fase sono riportate
in ﬁgura 4.13 (guadagno pari ad 1) e in ﬁgura 4.14 (guadagno pari a 20).
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Figura 4.13: Demodulazione in fase: guadagno 1.
Valutando i risultati numerici ottenuti e confrontandoli con il valore cor-
retto1, osserviamo che alla frequenza di 1 MHz l'errore è pari al 2% nel caso
di guadagno unitario e pari allo 0.2% nel caso di ampliﬁcazione 20.
1Il valore corretto può essere calcolato con la relazione < V out >= 2piGVinmax
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Figura 4.14: Demodulazione in fase: guadagno 20.
I risultati delle simulazioni nel caso di demodulazione in quadratura sono
riportate in ﬁgura 4.15 (guadagno pari ad 1) ed in ﬁgura 4.16 (guadagno pari
a 20).
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Figura 4.15: Demodulazione in quadratura: guadagno 1.
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Figura 4.16: Demodulazione in quadratura: guadagno 20.
Si osserva che, per frequenza pari ad 1 MHz, la componente in quadratura
risulta pari al 7% della componente in fase nel caso di guadagno 20 e al 14%
nel caso di guadagno unitario; a tali errori corrispondono errori sulla fase
dell'ingresso a tale frequenza pari a 4° e 8°
4.4 Rumore
Le simulazioni di rumore AC non riﬂettono le reali prestazioni del circuito in
quanto sia nel caso di presenza di segnale di ingresso in continua che nel caso
di impedenziometria il demodulatore di uscita risulta attivo. Per ottenere una
stima del rumore nelle reali condizioni di lavoro occorre dunque eﬀettuare delle
simulazioni che forniscano la soluzione del circuito in regime periodico: a tale
scopo sono state compiute analisi di tipo PSS seguite da simulazioni di tipo
PNOISE [4.1]. Le simulazioni AC che verranno presentate all'inizio di questo
paragrafo possono essere utilizzate per stimare quale sia il rumore presente alla
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frequenza di chopper e dal confronto con la stima del rumore reale, veriﬁcare
che il circuito si comporta correttamente.
I graﬁci della densità spettrale di potenza di rumore riportata in ingresso
(espressa in V/
√
Hz) al variare della frequenza sono riportati in ﬁgura 4.17
nel caso di guadagno unitario e in ﬁgura 4.18 nel caso di guadagno 20.
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Figura 4.17: Rumore riportato in ingresso nel caso di guadagno unitario.
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Figura 4.18: Rumore riportato in ingresso nel caso di guadagno 20.
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E' possibile notare come il rumore nel caso di guadagno 1 sia maggiore,
come previsto nell'analisi di rumore svolta nel capitolo 3.Nel caso di ampliﬁ-
cazione pari a 40 è stata ottenuta una densità spettrale di potenza riportata
in ingresso pari a circa 40nV/
√
Hz alla frequenza di 100 kHz. Valutare il
valore della densità spettrale di potenza di rumore alla frequenza di chopper è
importante in quanto è a tale frequenza che il segnale in viene modulato dalla
modulazione chopper stessa.
Per valutare l'eﬀetto della modulazione chopper sul rumore è stata eﬀet-
tuata una simulazione PNOISE con frequenza di clock pari a 100 kHz, il cui
risultato per ampliﬁcazione 20 viene riportato in ﬁgura 4.19.
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Figura 4.19: Rumore riportato in ingresso nel caso di guadagno 20.
Simulazione PNOISE con frequenza di chopper pari a 100kHz
In conseguenza della modulazione chopper, la frequenza di corner del ru-
more ﬂicker risulta ridotta ad un valore di circa 800mHz.
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4.5 Simulazioni Monte Carlo
Il circuito, modiﬁcato con l'implementazione della tecnica gain boosting, è sta-
to nuovamente simulato come descritto nel paragrafo 3.3.1; i risultati della
simulazione è riportato in ﬁgura 4.20, nel caso di ampliﬁcazione pari a 20 e
frequenza di chopper pari a 100 kHz.
Figura 4.20: Oﬀset residuo dell'ampliﬁcatore dopo l'implementazione della
tecnica gain boosting.
In conseguenza della modiﬁca eﬀettuata, l'oﬀset residuo del circuito pre-
senta una deviazione standard di 8µV ; tale parametro è stato dunque ridotto
di un fattore 10 rispetto alla precedente versione del circuito, consentendo
dunque un incremento del range dinamico del sistema.
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Il lavoro di tesi ha visto la progettazione di un ampliﬁcatore da strumentazione
CMOS fully diﬀerential; l'ampliﬁcatore da strumentazione fa parte della catena
di lettura di un sistema elettronico più complesso, sviluppato allo scopo di
interfacciarsi con la più vasta categoria di sensori possibili.
Il circuito progettato, che segue la medesima topologia originale implemen-
tata nel corso di lavori precedenti, ha consentito il pieno raggiungimento delle
speciﬁche con una ridotta occupazione d'area e un consumo contenuto, pari
a circa 108 µA; i difetti presenti nella precedente realizzazione del circuito ed
evidenziati dalle misure eﬀettuate su chip sono stati superati attraverso una
modiﬁca dello stadio di uscita, reso di tipo gain boosting.
Il sistema possiede quattro valori possibili per l'ampliﬁcazione, può lavora-
re con tensioni di alimentazione comprese tra 1.4 e 3.3 V e consente di trattare
segnali di ingresso con tensioni di modo comune e diﬀerenziale estese tra gnd
e VDD (a meno di circa 150 mV da VDD e da massa) con frequenze che vanno
dalla continua ad 1 MHz; le simulazioni compiute al ﬁne di veriﬁcare il com-
portamento del sistema impiegato in applicazioni di impedenziometria hanno
evidenziato buone prestazioni in tutta la banda di interesse.
Nell'immediato futuro è prevista la conclusione del layout dell'ampliﬁcatore
e degli altri blocchi facenti parte del sistema, anch'essi aggiornati in modo da
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migliorare le prestazioni della precedente versione. Una volta disponibile il chip
seguirà una fase di test in cui le eﬀettive prestazioni dell'integrato verranno
confrontate con quelle ottenute attraverso le simulazioni elettriche svolte.
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Layout
In ﬁgura 4.21viene mostrato il layout degli ampliﬁcatori ausiliari, mentre in
ﬁgura 4.22viene mostrato il layout degli ampliﬁcatori n inseriti tra i modulatori
necessari al corretto funzionamento del sistema come descritto nel capitolo 3.
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Figura 4.21: Layout degli ampliﬁcatori ausiliari di tipo n (Area 7µmX 17µm)
e p (Area 8µmX 20µm).
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Figura 4.22: Layout degli ampliﬁcatori n inseriti tra i modulatori
(Area 60µmX 60µm).
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